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RÉSUMÉ
Les ampliﬁcateurs de puissance RF font face au compromis linéarité, ren-
dement en puissance. Dans la téléphonie mobile, les PAs utilisés sont de
classe AB. De manière simpliﬁée, la classe A possède une bonne linéarité
mais un mauvais rendement en puissance alors que pour la classe B, c’est
l’opposé. Par ailleurs, la tendance pour les nouveaux standards télépho-
niques est de maximiser le débit par rapport à la bande fréquentielle occu-
pée. Il en résulte des modulations dont l’enveloppe n’est pas constante. La
linéarité du PA pour ce type de modulation est de première importance.
En eﬀet, toute non linéarité engendre des produits d’intermodulation qui
perturbent les canaux adjacents. Il existe donc un intérêt pour mainte-
nir le rendement en puissance d’un ampliﬁcateur de puissance (PA) RF,
dit linéaire de classe A ou AB, sans compromettre ses performances de
linéarité.
Un moyen d’y parvenir est d’adapter de manière dynamique l’alimentation
du PA en fonction de l’enveloppe du signal RF aﬁn d’éviter toute compres-
sion de son signal de sortie. Cette adaptation doit se faire en fonction de
l’enveloppe, c’est-à-dire jusqu’à 3.84MHz dans le cas du standard UMTS
et 1.2MHz dans le cas du standard IS-95, le tout avec un rendement élevé
pour diminuer la consommation.
L’étude porte d’une part sur l’étude du système et d’autre part sur la
conception et la réalisation d’un modulateur intégré en technologie CMOS
0.35µm. Ce modulateur est capable de détecter l’enveloppe d’un signal
RF dont la fréquence centrale se situe autour de 1900MHz et de convertir
cette enveloppe en une alimentation dynamique pour un PA externe. Les
problèmes relatifs à cette méthode sont la transformation d’un niveau
d’enveloppe RF faible en une alimentation variable à haut rendement,
la fréquence élevée de l’enveloppe et la cohabitation sur un même circuit
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intégré de signaux RF faibles (100µW ) avec une alimentation à découpage
délivrant une puissance de quelques centaines de milliwatts.
ABSTRACT
Conventional RF power ampliﬁers usually give their maximum eﬃciency
near the maximum output power level. When the output power decreases,
the eﬃciency drops sharply. Deep class AB or B PAs improve their eﬃ-
ciency by a self-adaptation of the current drawn from the power supply.
However, in many cases, both deep class AB and B do not provide en-
ough linearity like, for instance, in CDMA applications where spectral
re-growth is of ﬁrst concern. From class A to class B, RF PAs face the
linearity-eﬃciency trade-oﬀ. The class A is linear but power ineﬃcient,
whereas class B is eﬃcient but has a poor linearity.
An alternative to the linearity-eﬃciency trade-oﬀ is to dynamically adapt
the power supply voltage of a linear PA with respect to the instantaneous
envelope value of the modulating signal. The linear PA is of class A or class
AB and its collector or drain voltage is adapted to avoid RF output voltage
to saturate such that, ideally, the linearity is not degraded. The supply
voltage adaptation should be capable to follow large envelope bandwidth
for CDMA application (3.8MHz for UMTS and 1.2MHz for IS-95).
This thesis work treats System and modulator design aspects. System
aspects covers mainly the PA bias inﬂuence on the system linearity and
system simulation issues. The modulator design covers the architecture
aspect to address bandwidth and eﬃciency requirements and the design in
a CMOS 0.35µm process. The modulator is a fast high eﬃciency step down
converter providing all necessary functions to transform the main power
supply according to the low envelope detected level into a varying supply
for an external PA. The typical carrier frequency is around 1900MHz with
a typical minimum level of 100µW whereas the PA power consumption is
in the order of a couple of hundred milliwatts.
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1. INTRODUCTION
Le marché des télécommunications sans ﬁl a connu ces dernières années
une croissance record. Le succès des téléphones portables à essentielle-
ment contribué à cet essor avec l’introduction de la norme GSM (Glo-
bal System for Mobile Communication) dans le milieu des années 1990.
La technologie numérique de la norme GSM a rendu les communications
conﬁdentielles et ses évolutions, le GPRS (General Packet Radio Service),
ont permis d’augmenter le débit de données principalement pour facili-
ter l’accès à Internet. Cependant, à la base, la norme GSM n’a pas été
conçue pour des débits élevés ce pour quoi la troisième génération de té-
léphones mobiles est destinée. La troisième génération UMTS (Universal
Mobile Telecommunications System) dont le débit de données est environ
quatre cent fois supérieur à la norme GSM est dédiée aux applications
multimédias. Les normes de téléphonie, l’UMTS et le GSM sont technolo-
giquement très diﬀérentes l’une de l’autre et non seulement par rapport à
leurs débits de données respectifs. Sans chercher à faire un bilan exhaustif
des diﬀérences entre normes, il est nécessaire de s’attarder quelque peu
sur les conséquences des types de modulation utilisés. La norme GSM pos-
sède une modulation dont l’enveloppe est constante alors que dans le cas
de l’UMTS, la modulation conduit à une enveloppe fortement variable.
À débit de donnée identique, la bande de fréquence utilisée par la norme
GSM serait plus élevée que celle utilisée par l’UMTS. En terme de modu-
lation, on dit que le rendement spectral de la norme UMTS est supérieur
à celui de la norme GSM. En quelque sorte, le gain en eﬃcacité spectrale
est acquis au détriment d’une enveloppe constante. Pour un opérateur de
téléphonie mobile, une meilleure eﬃcacité spectrale signiﬁe plus d’utilisa-
teurs pour une bande de fréquence donnée donc une meilleure rentabilité
économique alors que d’un point de vue technique, la contrainte repose
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presque entièrement sur la linéarité de l’ampliﬁcateur de puissance (PA1).
Les téléphones mobiles pour la norme GSM utilisent des PAs peu linéaires
dont le rendement est relativement élevé. Pour la norme UMTS, en raison
de l’enveloppe variable, le PA doit impérativement travailler de manière
linéaire aﬁn de ne pas générer de produits d’intermodulation susceptibles
de perturber des canaux adjacents occupés par d’autres utilisateurs. En
règle générale, la pratique montre qu’un PA linéaire n’a pas un bon rende-
ment, en d’autres termes, il ne convertit pas eﬃcacement la puissance de la
batterie en puissance utile pour l’antenne. En conséquence, un téléphone
mobile de norme GSM aura une meilleure autonomie qu’un téléphone
mobile de norme UMTS à batterie et puissance d’émission comparables.
Ce fait constitue un handicap non seulement pour l’UMTS mais aussi
pour toute modulation dont l’enveloppe n’est pas constante car le PA
est le consommateur dominant dans tout équipement émetteur-récepteur
mobile. Les moyens de pallier à cette faiblesse du système sont l’augmen-
tation du nombre de station de base ou l’amélioration du rendement du
PA sans aﬀecter sa linéarité. La première alternative tend à réduire la
puissance moyenne émise par le téléphone mobile donc sa consommation
alors que la seconde alternative se confronte directement au compromis
existant entre la linéarité et le rendement d’un PA linéaire.
Les quelques lignes d’introduction ci-dessus, bien que simpliﬁant la com-
plexité du problème, posent les bases de mon travail de thèse, à savoir
l’étude du compromis existant entre la linéarité et le rendement d’un PA
linéaire. Ce sujet fait l’objet de recherches depuis fort longtemps et de
nombreuses techniques existent, avec divers degrés de complexité et d’ef-
ﬁcacité, pour améliorer le rendement d’un PA sans compromettre sa li-
néarité. L’absence ou la rareté des publications relatives à une technique
d’augmentation du rendement est donc un des critères qui mène au choix
de l’énoncé de la thèse. Parmi les autres critères, la complexité du pro-
blème, sans tomber dans la banalité, doit être à la mesure des moyens
humains mis en oeuvre, c’est-à-dire, une seule personne. Il est important
de le rappeler car bon nombre de techniques d’amélioration du rendement
de PA représente un eﬀort de recherche et développement qui se compte en
dizaine d’hommes-année avec des compétences en traitement du signal et
en électronique de puissance radio fréquence (RF). Enﬁn, il ne s’agit pas
de s’écarter trop des motivations actuelles qui sont dictées par la troisième
1 Le présent document gardera l’anglicisme de l’abréviation de power amplifier (PA)
pour amplificateur de puissance
3génération de téléphones mobiles, l’UMTS.
Avec toutes ces contraintes données, l’étude de l’adaptation dynamique
de l’alimentation d’un PA linéaire est un bon compromis pour un sujet de
thèse d’un point de vue de la complexité, de l’amélioration du rendement
et de l’originalité par le peu de publications existantes sur le sujet.
Le concept est simple puisqu’il s’agit d’adapter de manière dynamique
le niveau de la tension d’alimentation du PA en fonction de la puissance
à fournir qui est proportionnelle à l’enveloppe du signal (RF). Comme
l’enveloppe du signal RF est variable, il n’est pas nécessaire d’alimenter
en permanence le PA à sa tension maximum. Ceci est particulièrement vrai
pour des modulations du type UMTS pour lesquelles la probabilité d’un
pic de puissance est faible. Ainsi, si le bilan énergétique de l’adaptation de
l’alimentation du PA en provenance de la batterie est élevé, le rendement
apparent du PA est amélioré. En procédant de la sorte, le compromis
linéarité-rendement est contourné en introduisant un nouveau paramètre
qui est la vitesse d’adaptation de l’alimentation du PA. Celle-ci doit au
moins égaler la fréquence maximum de l’enveloppe du signal RF d’où la
diﬃculté pour l’UMTS dont les composantes en fréquence de l’enveloppe
s’étendent jusqu’à 3.8 MHz.
Le premier objectif de cette thèse est de réaliser un convertisseur en tech-
nologie CMOS standard capable de transformer une tension d’alimenta-
tion constante en une tension d’alimentation variable pour un PA externe.
L’accent est mis sur un rendement de conversion élevé et un temps de ré-
action court permettant une utilisation conformément aux exigences de la
norme UMTS. Une architecture de convertisseur optimale dédiée à cette
application et répondant aux critères susmentionnés doit être trouvée.
Le convertisseur intègre toutes les fonctions nécessaires aﬁn de limiter le
nombre de composants externes.
Le second objectif de cette thèse est d’étudier la distorsion causée par
l’adaptation dynamique de la tension d’alimentation d’un PA. Comme la
distorsion est en partie liée à la nature de la charge que représente un
PA pour le convertisseur, celle-ci est étudiée en détail pour un type de
PA. D’autre part, la distorsion RF associée au changement dynamique
de l’alimentation du PA est étudiée au moyen d’une méthode combinant
deux types de simulation.
La suite de ce mémoire de thèse est organisé de la manière suivante :
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Le Chapitre 2 présente les notions fondamentales concernant les PAs
RF tels que le gain en puissance, la linéarité, le rendement et les
classes d’ampliﬁcation dites linéaires.
Le Chapitre 3 décrit les techniques permettant de pallier au compromis
existant entre la linéarité et le rendement d’un PA. L’état de l’art
en ce qui concerne l’adaptation dynamique de la tension d’un PA
RF linéaire y est exposé.
Le Chapitre 4 est consacré à l’étude de la charge que représente un
PA RF pour un modulateur dédié à l’adaptation dynamique de son
alimentation.
Le Chapitre 5 décrit l’architecture choisie pour le modulateur. Celle-ci
est optimisée en fonction de la nature de la charge que représente le
PA pour le modulateur (chapitre 4).
Le Chapitre 6 est une description des fonctions du circuit modulateur
réalisé en technologie CMOS 0.35µm.
Le Chapitre 7 est dédié à diﬀérentes mesures réalisées sur le système
(PA externe et modulateur).
Le Chapitre 8 décrit une méthode permettant la simulation de la dis-
torsion de l’ensemble du système (PA externe et modulateur).
Le Chapitre 9 conclut ce travail en évoquant des possibilités d’amélio-
ration supplémentaire du rendement.
2. GÉNÉRALITÉS
2.1 Introduction
Dans ce chapitre sont présentés les notions fondamentales de gain en puis-
sance, de linéarité et de rendement d’un PA RF. Etant donné la nature
fréquentielle des signaux à ampliﬁer, ces notions revêtent des propriétés
quelque peu diﬀérentes que pour les PA classiques en bande de base. Le
trio gain, rendement et linéarité est très souvent indissociable de sorte qu’il
est diﬃcile de comparer par exemple le rendement de deux PAs sans tenir
compte de leurs gains et de leurs linéarités. Dans la mesure du possible,
chaque notion est donc présentée de manière indépendante avec certaines
exceptions.
2.2 Gain en puissance
2.2.1 Définition
Le rôle d’un PA est d’élever le niveau de puissance d’un signal. Pour ce
faire, il doit posséder un gain en puissance Gp qui est le quotient de la
puissance sur la charge par la puissance maximum que peut délivrer la
source selon l’équation 2.1 et la ﬁgure 2.1. Si le PA est considéré comme
un bi-port déﬁni par des paramètres S et mesuré dans un environnement
d’impédance Zo, l’équation 2.1 donne le gain en puissance en fonction des
coeﬃcients de réﬂexion de la source et de la charge (Γs,ΓL). Lorsque les
impédances de source et de charge correspondent à l’impédance caracté-
ristique de mesure Zo le gain en puissance se réduit au carré du coeﬃcient
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de transmission S21.
Gp =
PL
Psmax
= |S21|2 (1 − |Γs|
2)(1 − |ΓL|2)
|(1 − S11Γs)(1 − S22ΓL)− S12S21ΓLΓs|2
= |S21|2 avec (ΓL = 0 & Γs = 0)
(2.1)
Une autre représentation du gain en puissance en fonction des tensions de
la source et de la charge est donnée par l’équation 2.2
Gp = |S21|2 = |VL1 |
2
RL
4Rs
V s21
(2.2)
Le gain Gp peut être mesuré à l’aide d’un wattmètre ou, ce qui est plus
usuel, par un analyseur de réseau vectoriel (ARV). Dans le cas du watt-
mètre, la puissance mesurée est la somme des puissances de chacune des
composantes fréquentielles harmoniques, en entrée et en sortie. Avec un
analyseur de réseau vectoriel, le paramètre de gain mesuré, S21, est le
rapport des tensions fondamentales VL1 et Ve compte tenu de résistances
de charge RL, de source Rs et d’impédance de ligne Zo égales et norma-
lisées à 50Ω. Le gain ainsi mesuré résulte d’un ﬁltrage passe bande centré
sur la fréquence de la fondamentale.
Au sens des lignes de transmission, ve est l’onde incidente générée par la
source, c’est-à-dire, la tension qui permet à la source de fournir sa puis-
sance maximum. La part de ve qui est réﬂéchie dépend de la terminaison
que présente le PA. Pour maximiser le gain du PA, l’amplitude de l’onde
réﬂéchie vr doit être aussi petite que possible. On notera que la tension
d’entrée est considérée ici parfaite donc sans harmonique et est simple-
ment notée ve.
Étant donné qu’un analyseur de réseau est vectoriel, la phase φL1 de la
composante fondamentale sur la charge VL1 peut également être mesurée.
En faisant l’hypothèse que la phase de la tension fondamentale incidente
ve est nulle, le gain peut s’écrire de manière complexe selon l’équation 2.3.
G = S21 = (|VL1 |/|Ve|)ejφL1 = |G|ejφL1 = GI + jGQ (2.3)
De manière générale, le gain dépend de la puissance d’entrée et de la
fréquence. La mesure du rapport des tensions fondamentales permet de
faire des mesures de gain autant en petits signaux qu’en larges signaux.
Un analyseur de réseau vectoriel permet de mesurer le gain complexe en
fonction de la fréquence, généralement en petits signaux et en fonction de
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Gp
Analyseur de Réseau 
   Vectoriel (ARV)
PA
adaptation
d'entrée
adaptation
de sortie
élément actif
ve = vs2VsejωRF t |VL1 |ej(ωRF t+φL)
RL
Rs
vr
ωRF
Zo Zo
Fig. 2.1: Gain en puissance Gp d’un PA
la puissance d’entrée (larges signaux) à fréquence ﬁxe.
Le cas simple d’un PA constitué d’un seul étage ampliﬁcateur comporte
un réseau d’adaptation passif, réactif à l’entrée et à la sortie. Le réseau
d’entrée adapte l’impédance de la source à l’impédance de l’élément actif
de manière complexe conjuguée de telle sorte que la puissance réﬂéchie
soit minimum à la fréquence de travail.
2.2.2 Adaptation de sortie
Pour un ampliﬁcateur de puissance, l’adaptation de sortie est réalisée de
sorte à maximiser la puissance de sortie contrairement à une adaptation
de type complexe conjuguée qui maximise le gain en puissance. La droite
de charge (équ.2.4 et ﬁg. 2.2) déﬁnit la charge optimum qui maximise la
puissance de sortie de l’élément actif du PA pour des conditions données
d’alimentation (V a), d’angle de conduction (α) et de taille de transistor
(Icmax).
Rlopt =
Va − Vcoude
Ic1
(2.4)
La charge optimum est la charge qui permet au courant de collecteur
d’atteindre la valeur maximum Icmax pour une excursion maximum de la
tension sur le collecteur du transistor. Celle ci est donnée par le produit de
l’amplitude de la fondamentale du courant de collecteur Ic1 par la charge
optimum Rlopt. La valeur maximum du courant de collecteur Icmax et
l’amplitude de la fondamentale Ic1 sont liées par la transformée de Fourier
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en fonction de l’angle de conduction par l’équation 2.5 selon ([1] p.48).
Ic1 = Icmax
α− sin(α)
2π
(
1− cos(α/2)) (2.5)
Dans ces conditions, la puissance maximum délivrée est donnée par l’équa-
tion 2.6
Pmax =
(Va − Vcoude)2
2Rlopt
(2.6)
En règle générale, la charge optimum ne correspond pas à la charge réelle
que constitue par exemple une antenne. Le rôle du réseau d’adaptation en
sortie est double, en premier lieu il transforme la charge réelle en charge
optimum à la fréquence de travail et en second lieu il ﬁltre les harmoniques.
Pour cette raison, le réseau d’adaptation de sortie a généralement une
structure passe-bas de telle sorte que la charge vue par le transistor aux
fréquences harmoniques se rapproche le plus possible d’un court-circuit.
La charge doit être purement résistive, toute réactance dans la charge
bias
piège à
harmonique
t
t
ic1(t)
transformation de
Fourier
Va
Va
2Va
Icmax
ic
ic
ic(t)
il = −ic1(t)
IcDC
IcDC
Vcoude
pente = 1/Rlopt
Rlopt
vc
vc
2π
α
Ic1
2Ic1
Fig. 2.2: droite de charge
conduit à une courbe de charge et non à une droite de charge comme le
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montre la ﬁgure 2.3. Celle-ci représente le tracé de la fondamentale du
courant de collecteur dans le temps en fonction de la fondamentale de la
tension sur le collecteur dans le temps. Trois charges sont présentées, une
résistance pure de 25Ω donne lieu à la droite de charge habituelle et deux
charges réactives Z = 25 + j10 et Z = 25 + j20 donnent lieu chacune à
une courbe de charge. Une charge réactive diminue le rendement du PA
et augmente son stress car sur un cycle RF, le temps passé dans la zone
où à la fois le courant et la tension sont élevés est plus important.
Le problème de la réactance à la sortie d’un transistor est courant puisqu’à
2GHz, il faut à peine un peu plus de 1nH pour générer une vingtaine
d’ohm réactif. Conjugué avec une résistance de charge de faible valeur
(typiquement quelques Ohms pour une alimentation de 3 Volts et une
puissance de sortie de l’ordre du watt), les connections de la puce vers les
pattes du boîtier du transistor de puissance jouent un rôle prépondérant.
La suppression de la partie réactive à la sortie du transistor peut se faire
par une réactance de signe opposé, un condensateur, dont le facteur de
qualité n’est pas sans conséquences sur le rendement du PA.
2.2.3 Représentation en bande de base du gain en
puissance
Pour les applications RF, le spectre occupé par la modulation est étroit
par comparaison avec la porteuse fRF et on s’intéresse à la distorsion non
harmonique (paragraphe 2.3), c’est-à-dire, celle qui est générée à l’inté-
rieur et autour de la bande de modulation. On fait donc l’hypothèse que
la distorsion non harmonique exerce des eﬀets à bande étroite. Il est donc
normal de s’intéresser plus particulièrement à la caractéristique de gain
d’un PA à la fréquence de travail ou fréquence porteuse.
Lorsqu’un signal x(t) modulé en amplitude et en phase subit une distor-
sion d’amplitude déﬁnie par y(t), le signal résultant est constitué d’une
multitude de termes dont un bon nombre sont des harmoniques sans in-
térêts.
x(t) = Ve(t) cos
(
ωRF t + φ(t)
)
(2.7)
La modulation d’amplitude est donnée par Ve(t) qui est un signal réel
variant dans le temps et est appelé enveloppe du signal modulé x(t). Par
déﬁnition, l’enveloppe est toujours positive ou nulle. La modulation de
phase est donnée par φ(t).
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Fig. 2.3: droite de charge et courbe de charge
Les coeﬃcients an déﬁnissent la fonction non linéaire du gain en amplitude
d’un PA.
y(t) =
N∑
n=0
anx(t)n (2.8)
Pour la distorsion non harmonique, seuls les termes de y(t) qui possèdent
la même pulsation porteuse ωRF que le signal d’entrée x(t) sont regroupés
dans y1(t) (équ 2.9).
y1(t) = x(t)
N∑
n=1
an
(
Ve(t)
)n−1 Cnn+12
2n−1
(2.9)
Le coeﬃcient binomial Cnn+1
2
est donné par l’équation 2.10 et n’est valable
que si n est impair. Par conséquent une représentation polynomiale de
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y1(t) ne possède que des coeﬃcients impairs du polynôme d’origine y(t).
Cnn+1
2
=
n!
(n−12 )!(
n+1
2 )!
(2.10)
Comme exemple, la représentation du 5ème ordre de y(t) donne le poly-
nôme y15(t)
y15(t) = [a1 +
3a3
4
V 2e (t) +
5a5
8
V 4e (t)]x(t) (2.11)
Le gain en amplitude à la pulsation ωRF est donné par l’équation 2.12
et est une fonction de l’enveloppe du signal modulé V e(t). Comme le
gain ne dépend que de l’enveloppe, on dit que c’est une représentation du
gain en bande de base ([6] p.459-460). Comme la porteuse est considérée
constante, l’utilisation de la représentation du gain en bande de base est
limitée à une bande de modulation étroite de telle sorte que la variation
du gain avec la fréquence reste négligeable.
G
(
Ve(t)
)
= a1 +
3a3
4
V 2e (t) +
5a5
8
V 4e (t) (2.12)
On peut considérer que le signal y15(t) est obtenu par ﬁltrage passe-bande
de y(t) autour de ωRF ce qui revient à éliminer les harmoniques. Cette
manière de caractériser le gain d’un PA à fréquence ﬁxe est correcte tant
que le PA possède un réel comportement passe bande et que le signal
modulé x(t) occupe une bande étroite. Dans ces conditions, les densités
spectrales de puissance autour de la pulsation ωRF et de ses harmoniques
sont bien séparées.
La représentation en bande de base du gain d’un PA n’est pas exclusi-
vement constituée du gain en amplitude. La phase de la porteuse varie
également avec l’enveloppe du signal modulé Ve(t). De manière générale,
le gain en bande de base est noté de manière complexe selon l’équation
2.13.
G
(
Ve(t)
)
= |g(Ve(t))|ejf(Ve(t)) = gI(Ve(t))+ jgQ(Ve(t)) (2.13)
La ﬁgure 2.4 est l’illustration de l’équation 2.13 où le gain G est représenté
de manière polaire et cartésienne. La ﬁgure 2.4 pourrait être le résultat
d’une mesure du gain d’un PA avec un ARV puisque conformément au
paragraphe 2.2.1 un ARV ne fait rien d’autre que de mesurer le gain par
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ﬁltrage passe bande autour de la pulsation de la fondamentale ωRF . La
seule particularité propre à l’ARV est que le signal d’entrée Ve(t) est dans
ce cas un balayage lent de la tension incidente d’entrée notée simplement
Ve car la dimension temporelle ne revêt ici aucune importance de par la
nature statique de la mesure.
1
2
3
90°
45°
1
2
3
1
2
3
|G|
ϕ(G) GQ
GI
ω = ωRF
ω = ωRF
ω = ωRF
ω = ωRF
VeVe
VeVe
Fig. 2.4: représentation polaire et cartésienne du gain G en bande de
base
2.2.4 Caractéristique AM-AM et AM-PM
La ﬁgure 2.51 est une autre manière usuelle de représenter le gain d’un
PA en bande de base, c’est-à-dire, autour de la pulsation de mesure ωRF .
Pour la représentation cartésienne, les composantes en phase et en qua-
drature de la tension fondamentale sur la charge VL1 (voir ﬁg. 2.1) sont
représentées en fonction de la tension d’entrée incidente (Ve). La pente de
chaque courbe correspond au gain en phase et en quadrature par rapport
à la porteuse d’entrée ωRF .
La représentation polaire est communément appelée caractéristique AM-
AM pour le module de la tension sur la charge et caractéristique AM-PM
pour la phase de la tension sur la charge.
1 Afin de ne pas alourdir les notations sur la figure 2.5, l’indice "1" de VL1 indiquant
la fondamentale a été volontairement supprimé
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La compression de la caractéristique AM-AM est progressive. À faible ni-
veau d’entrée, la compression est lente et générée par les non linéarités
propres à loi exponentielle (pour un transistor bipolaire). À fort niveau
d’entrée, l’excursion de tension en sortie est telle que la tension de coude
vcoude de la caractéristique ic, vc (c.f. ﬁg. 2.2) est atteinte et la compres-
sion est forte.
La variation de la phase de la caractéristique AM-PM est due à des
variations de réactances dépendantes du niveau d’entrée. Typiquement,
la capacité de déplétion base-collecteur et la capacité de diﬀusion base-
émetteur sont dépendantes à la fois des conditions de repos et du niveau
du signal qui leurs sont appliquées.
90°
45°
ω = ωRF
ω = ωRF
ω = ωRF
ω = ωRF
VLI
VLI = VeGI
VLQ
VLQ = VeGQ
|VL|
|VL| = Ve|G|
phase(VL)
phase(VL) = φ(G)
Ve
Ve
Ve
Ve
Fig. 2.5: représentation cartésienne et polaire de la tension sur la charge
2.2.5 Approximation de la caractéristique de
transfert par des polynômes
La représentation de la caractéristique de transfert en bande de base par
des polynômes pallie le manque fréquent de modèle non linéaire pour les
transistors de puissance RF. On dispose ainsi d’un modèle permettant de
simuler les produits d’intermodulation sur la base de mesures faites avec
un ARV.
Par régression, il est possible de trouver des polynômes impairs (c.f. 2.2.3)
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d’ordre n (équ.2.14 et 2.15) qui s’adaptent aux courbes de la représenta-
tion cartésienne de la ﬁgure 2.5. Il s’agit là d’une représentation valable
pour la bande de base, non linéaire et sans mémoire, c’est à dire sans dé-
pendance de l’état antérieur du PA. Les eﬀets de mémoire [5] des PAs sont
dûs à des constantes de temps thermiques ou à des constantes de temps
des circuits de polarisation du PA. Ils sont généralement la conséquence
d’un retour du PA à un fonctionnement normal suite à un excès de puis-
sance d’entrée. Dans de telles conditions, l’utilisation de la représentation
polynomiale du gain en bande de base n’est pas adéquate.
VLI = a1IVe + a3IV
3
e + a5IV
5
e + . . . + anIV
n
e , n impair (2.14)
VLQ = a1QVe + a3QV
3
e + a5QV
5
e + . . . + anQV
n
e , n impair (2.15)
La simulation de la distorsion sur l’enveloppe est limitée en amplitude au
domaine de validité des polynômes.
2.2.6 Simulation d’enveloppe dans le domaine
temporel
La simulation d’enveloppe est utile pour les signaux de télécommunica-
tions ayant la double caractéristique de posséder des signaux modulants
non périodique et des fréquences de porteuse élevées. Dans ce cas, on peut
dissocier les techniques d’analyse utilisées pour la fréquence porteuse (si-
mulation par balance des harmoniques) et le signal modulant générale-
ment non périodique (simulation temporelle).
Une simulation traditionnelle par résolution des équations intégro-diffé-
rentielles dans le domaine temporel serait gourmande en temps de calcul
car le temps d’échantillonnage nécessaire à la fréquence de la porteuse
doit être faible. D’autre part, la simulation par balance des harmoniques
se limite à un signal modulant périodique.
La catégorie de signaux traités par la simulation d’enveloppe comprend
tous les signaux modulés en amplitude et en phase y compris leurs har-
moniques pour autant que les fréquences porteuses soient constantes.
Pour un PA dont les caractéristiques en phase et en quadrature sont modé-
lisés par des polynômes en bande de base (c.f. section 2.2.5), la simulation
d’enveloppe est simpliﬁée dans la mesure où les polynômes sont obte-
nus par ﬁltrage passe bande et qu’aucune harmonique n’est ainsi générée.
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L’enveloppe en phase et en quadrature avec la porteuse est donnée respec-
tivement par l’équation 2.16 et l’équation 2.17 compte tenu de l’enveloppe
d’entrée Ve(t) (positive par déﬁnition) .
VLI (t) = a1IVe(t) + a3IV
3
e (t) + a5IV
5
e (t) + . . . + anIV
n
e (t) (2.16)
VLQ(t) = a1QVe(t) + a3QV
3
e (t) + a5QV
5
e (t) + . . . + anQV
n
e (t) (2.17)
La ﬁgure 2.6 représente le modèle cartésien non linéaire en bande de base
d’un PA. L’enveloppe de sortie est par conséquent donnée par l’équation
90°
Σ
Ve(t) sin
(
ωRF t + φ(t)
) VLI
(
Ve(t)
)
VLQ
(
Ve(t)
)
VLI
(
Ve(t)
)
sin
(
ωRF t + φ(t)
)
VLQ
(
Ve(t)
)
cos
(
ωRF t + φ(t)
)
Vs(t) = |Vs(t)| sin
(
ωRF t + φ(t) + θ(t)
)
Vs(t)
Fig. 2.6: représentation cartésienne d’un PA
2.18
|Vs(t)| =
√
VLI
(
Ve(t)
)2 + VLQ(Vinc(t))2 (2.18)
et la phase par l’équation 2.19
θ(t) = arctan
VLQ
(
Ve(t)
)
VLI
(
Ve(t)
) (2.19)
La transformée de Fourier sur l’enveloppe de sortie Vs(t) donne la repré-
sentation spectrale de l’enveloppe. Selon un critère donné dépendant du
type d’enveloppe d’entrée Ve(t), il est possible de déterminer la linéarité
du PA autour de la fréquence de la porteuse.
2.3 Linéarité d’un PA
Les télécommunications sans ﬁl sont caractérisées par des fréquences por-
teuses modulées sur une bande relativement étroite. Lorsqu’un tel signal
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est ampliﬁé, la distorsion générée est à la fois de type harmonique et non
harmonique. La distorsion harmonique est due aux harmoniques de la por-
teuse qui sont générées par les non linéarités du PA, c’est à dire au double,
triple, etc... de la fréquence porteuse. La distorsion non harmonique in-
tervient à l’intérieur et autour de la bande de fréquence occupée par le
signal modulant et se manifeste par des produits d’intermodulation. Par
ﬁltrage passe-bas, il est possible d’éliminer la majeure partie de la distor-
sion harmonique ce qui n’est pas le cas de la distorsion non harmonique.
Par conséquent et par défaut, les termes de distorsion ou de non linéarité
sont associés à la distorsion non harmonique.
La représentation polaire du gain d’un PA (ﬁg. 2.4) permet de se faire
une idée intuitive de sa linéarité. Le taux de compression du module et de
la phase de S21, ou ce qui revient au même, les pentes du module et de
la phase de S21 sont responsables de la distorsion non harmonique d’un
PA. La compression du gain génère de la distorsion d’amplitude alors que
la compression de la phase génère de la distorsion de phase. La compres-
sion du module de S21 est aussi appelée non linéarité du type AM-AM et
la compression de la phase est appelée non linéarité de type AM-PM. En
règle générale, la distorsion de type AM-PM devient importante seulement
lorsque la compression d’amplitude est élevée.
2.3.1 Point de compression
Une appréciation visuelle de la ﬁgure 2.4 ne permet pas de quantiﬁer la
linéarité d’un PA. La compression de la caractéristique AM-AM d’un PA
est généralement déﬁnie à 1dB c’est-à-dire lorsque la puissance ou le gain
du PA s’écarte de 1dB par rapport à un PA linéaire idéal. Sans indica-
tion contraire, le point de compression 1dB est mesuré avec un signal
simple ton, c’est-à-dire une sinusoïde à fréquence ﬁxe en entrée dont la
puissance est variée. À la sortie, la puissance de la fondamentale est prise
en compte. La ﬁgure 2.7 montre deux caractéristiques AM-AM , leurs
points communs sont le gain nominal et la puissance de saturation Psat.
La caractéristique abrupte possède une puissance de sortie plus élevée au
point de compression 1dB que la caractéristique de compression modérée.
Si dans les deux cas les non linéarités AM-AM sont dominantes par rap-
port aux non linéarités AM-PM alors le point de compression 1dB sert
de critère de linéarité et permet de dire que la caractéristique de com-
pression abrupte est plus linéaire que la caractéristique de compression
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modérée. Le critère du point de compression permet de comparer avec
compression
modérée (m)
compression
abrupte (a)
pente idéale
Psortie
Pentre´e
Psat
P1dB(a)
P1dB(m)
Fig. 2.7: caractéristiques de compression abrupte et lente
plus ou moins de certitude la linéarité des PAs. Ce critère manque de
précision, il ne donne pas d’information quantitative de la distorsion, ne
tient pas compte de l’inﬂuence possible d’une distorsion de type AM-PM
et est mesuré avec un simple ton qui ne contient aucune information.
2.3.2 Le test double ton
La technique classique pour mesurer la distorsion non harmonique d’un
PA est le test du double ton. Comme son nom l’indique, le test consiste
à injecter dans le PA deux porteuses de pulsation ω1 et ω2 espacée d’une
pulsation 2ωBF (équ. 2.20).
V2 tons(t) = Vton cos(ω1t) + Vton cos(ω2t)
= 2Vton cos(ωRF t) cos(ωBF t)
⇒ ωRF = ω1 + ω22 et ωBF =
ω1 − ω2
2
(2.20)
La caractéristique principale d’un signal double ton est son enveloppe va-
riable |2Vton cos(ωBF t)|, la pulsation de la porteuse est ωRF . Rapportée à
une charge normalisée de 1Ω, la puissance moyenne d’un signal double ton
est la somme des puissances de chaque ton, c’est-à-dire, 2(Vton/
√
2)2 ≡
V 2ton alors que la puissance maximum est donnée par la valeur maxi-
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mum atteinte par l’enveloppe, c’est-à-dire, (2Vton/
√
2)2 ≡ 2V 2ton. La puis-
sance maximum d’un signal double ton vaut donc deux fois sa puissance
moyenne.
Du fait que l’enveloppe est variable, le test double ton permet de révéler
la présence et l’amplitude de produits d’intermodulation du 3ème ordre
(IM3). La ﬁgure 2.8 montre la comparaison de la caractéristique AM-AM
pour un ton simple et double. Pour le signal double ton, la caractéris-
Pe
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PA log(Pe)
log(Ps)
P1dB
Pe
fréquencefo
Ps
f
fo 2fo 3fo
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Gp
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PA log(Pe)
log(Ps)
P1dB
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f
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Σ
Σ OIP3
IM3
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Σ
Fig. 2.8: comparaison des caractéristiques AM-AM pour un ton simple
et double
tique AM-AM représente la somme de la puissance de chacun des tons
fondamentaux en sortie en fonction de la somme de la puissance des tons
à l’entrée. Il s’agit donc, à l’instar de la caractéristique AM-AM simple
ton, d’une représentation passe bande de la puissance moyenne en sortie
en fonction de la puissance moyenne en entrée. Les produits d’intermo-
dulation du 3ème ordre (IM3) ﬁgure sur la caractéristique AM-AM, ainsi
il est possible de déduire graphiquement le rapport de puissance entre
produits fondamentaux et produits d’intermodulation (IMD ratio). Ce
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rapport permet de quantiﬁer et comparer la distorsion générée par un PA
pour un niveau de puissance de sortie donné. Pour des niveaux de puis-
sance suﬃsamment faibles par rapport au point de compression, la puis-
sance contenue dans les produits d’intermodulation du troisième ordre
augmente selon le cube de la puissance d’entrée. Lorsque la puissance
fournie se rapproche du point de compression, les produits d’intermodu-
lation augmentent alors plus rapidement. L’excursion du signal au niveau
du drain ou du collecteur du transistor de sortie du PA est telle que la
conduction respectivement la saturation est atteinte. Le transistor ne se
comporte alors plus comme une source de courant et par conséquent la
distorsion augmente rapidement.
Pour le même PA, la puissance obtenue au point de compression 1dB est
plus faible dans le cas du test double ton que dans le cas du test simple
ton. En d’autres termes, si les caractéristiques AM-AM de la ﬁgure 2.8
étaient superposées, on pourrait observer une compression du gain du PA
plus rapide pour le test double ton. L’explication de ce phénomène est
illustrée par la ﬁgure 2.9. Les signaux d’entrées d’un ton simple et d’un
double ton sont représentés de telle sorte qu’ils génèrent la même puis-
sance moyenne. Pour cette condition, l’amplitude maximum de la porteuse
du signal double ton est
√
2 fois supérieure à celle, constante, du signal
simple ton. Sur une certaine portion du cycle de l’enveloppe du signal
double ton, la compression est donc plus élevée que si l’enveloppe était
constante, la diminution de la puissance de sortie qui en résulte implique
une dégradation du point de compression. De manière empirique, il est
admis (équ. 2.21) que le point de compression à 1dB est inférieur de 2dB
pour un signal double ton par rapport à un signal simple ton.
P1dBdouble ton = P1dBsimple ton − 2dB (2.21)
Le point de compression à 1dB dépend donc du type de signal et plus par-
ticulièrement du rapport qui existe entre la puissance crête et la puissance
moyenne du signal d’entrée.
2.3.3 Asymétrie des produits d’intermodulation
Un PA non linéaire déﬁnit en bande de base par des polynômes selon les
équations 2.14 et 2.15 génère des produits d’intermodulation ainsi que des
tons fondamentaux symétriques par rapport à la porteuse. Pourtant, cer-
tains défauts des PAs sont susceptibles de créer une asymétrie spectrale
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Fig. 2.9: ton simple et ton double à puissance moyenne identique
des tons et des produits d’intermodulation. Avant de discuter de l’origine
de ces défauts, l’exemple qui suit permet de comprendre le mécanisme qui
conduit à cette asymétrie.
Soit un PA dont la réponse est déﬁnie par la représentation cartésienne
ou polaire (AM-AM et AM-PM) de la ﬁgure 2.10. La représentation car-
tésienne déﬁnie par les caractéristiques I et Q de la ﬁgure 2.10 est ap-
proximée par deux polynômes conformément aux équations 2.14 et 2.15.
Un signal double ton de fréquence centrale fRF est le signal d’entrée pour
les polynômes I et Q et sert de test pour déterminer les produits d’inter-
modulation. L’enveloppe de sortie, en phase et en quadrature résultante
des polynômes, permet de déduire l’amplitude et la phase de l’enveloppe
en sortie.
La ﬁgure 2.11 représente l’entrée et la sortie pour l’amplitude de l’enve-
loppe, la phase de l’enveloppe et le spectre de sortie autour de la fréquence
centrale fRF . Le spectre en bande de base est simplement obtenu par
transformée de Fourier de l’enveloppe en représentation complexe (am-
plitude et phase de l’enveloppe). La fréquence centrale fRF n’intervient
pas dans le calcul de la transformée de Fourier. Les produits d’intermo-
dulation du 3ème et 5ème ordre apparaissent en symétrie par rapport à la
fréquence centrale fRF .
La génération d’un spectre asymétrique résulte par exemple d’une mo-
dulation du gain du PA qui n’est pas en phase avec l’enveloppe d’en-
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Fig. 2.10: exemple de non linéarité représentée de manière cartésienne
et polaire
trée. Pour la ﬁgure 2.11, l’enveloppe d’entrée est de la forme | sin(2πt)|.
Comme exemple de modulation du gain, on peut imaginer multiplier l’am-
plitude de l’enveloppe en sortie (ﬁg. 2.11) par une perturbation de la forme
1 − 0.2| sin(2πt + π/4)|. Cette perturbation est proportionnelle à l’am-
plitude de l’enveloppe d’entrée déphasée de 45˚ . Le résultat d’une telle
perturbation est illustré à la ﬁgure 2.12. Le spectre est asymétrique par
rapport à la fréquence centrale fRF , les produits d’intermodulation du
3ème et 5ème ordre de droite ont une puissance beaucoup plus élevée que
ceux de gauche. Les tons fondamentaux sont aussi dissymétriques mais
leur diﬀérence, contrairement aux tons d’intermodulation, est moindre.
Le rapport de puissance entre le ton fondamental et le ton d’intermodula-
tion du 3ème ordre sert généralement de critère de distorsion. Une valeur
maximum et arbitraire de ce rapport, souvent ﬁxée à -30dBc, permet de
ﬁxer la limite entre fonctionnement linéaire et non linéaire. Avec une dissy-
métrie des produits d’intermodulation, cette valeur maximum du rapport
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Fig. 2.11: produits d’intermodulation symétriques
est beaucoup plus rapidement atteinte. La puissance linéaire maximum
que peut fournir un PA en présence d’une dissymétrie des produits d’in-
termodulation est donc inférieure par rapport au cas symétrique.
L’exemple d’asymétrie spectrale, ﬁgure 2.11, est le résultat d’une modula-
tion du module du gain uniquement. En règle générale, une perturbation
agit non seulement sur le module du gain mais aussi sur la phase du gain.
Dans le cas d’une forte dissymétrie, le spectre de sortie peut alors prendre
une forme où certains tons d’intermodulation disparaissent complètement
au détriment d’autres tons d’intermodulation dont l’amplitude atteint des
valeurs hors de la normale.
L’origine principale d’une dissymétrie spectrale des produits d’intermodu-
lation provient de la modulation du point de repos du PA en présence de
signaux RF à enveloppe variable. Le courant consommé de l’alimentation
par un PA est une réplique de l’enveloppe du signal RF ([1] p.209). Nulle
alimentation n’étant parfaite, la tension de celle-ci se voit également mo-
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Fig. 2.12: produits d’intermodulation asymétriques
dulée en raison du produit du courant consommé par la résistance interne
de l’alimentation. Si le point de repos est dérivé de cette alimentation,
alors le gain du PA est modulé. Les capacités de découplage de l’alimen-
tation et du point de repos introduisent un déphasage entre l’enveloppe
du signal RF et la variation du point de repos. Ce déphasage est fonction
de la fréquence tout comme l’asymétrie spectrale qui en résulte.
Une mauvaise alimentation est souvent l’origine d’une dissymétrie spec-
trale des produits d’intermodulation mais d’autres mécanismes plus com-
plexes engendrent également ce phénomène. Par exemple, un PA dont
l’impédance thermique est élevée à une température de jonction dépen-
dante de la puissance dissipée dans le transistor qui elle-même est fonction
de l’enveloppe du signal RF. Comme tout semi-conducteur présente une
dépendance de ses caractéristiques avec la température, la modulation du
gain est alors inévitable.
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2.4 Linéarité d’un PA pour des modulations
numériques en quadrature
2.4.1 Génération d’une modulation en quadrature
La ﬁgure 2.13 est une représentation simpliﬁée des étapes nécessaires à
l’obtention d’une modulation en quadrature. Le débit binaire (bit rate)
est transformé en symboles par un convertisseur série-parallèle, par consé-
quent, le débit binaire est le double du débit de symboles et chaque sym-
bole peut prendre 4 valeurs. En faisant abstraction des ﬁltres RRC (Root
90°
  série-
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00001010110010...
0011101...
0000100...
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débit de 
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30ksps
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Fig. 2.13: génération d’une modulation en quadrature
Raised Cosine), le signal de sortie x(t) est la somme de deux modulations
de phase binaires, l’une déphasée de 90˚ par rapport à l’autre et l’ampli-
tude de l’enveloppe est constante. Selon [3] (p.305), une modulation de
phase binaire produit un spectre et une largeur de bande identiques à une
modulation AM binaire et anti polaire sans porteuse. Le spectre d’une
modulation de phase binaire est donc le signal de bande de base (le débit
binaire) translaté autour de la pulsation centrale ωc. En considérant un
débit binaire aléatoire, la densité spectrale de puissance sera une fonction
du type sinc2(ωTs/2) (Ts=période d’un symbole) possédant une multi-
tude de lobes secondaires. Un tel spectre ne peut être transmis tel quel
car il occupe une bande de fréquence trop grande.
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2.4.2 Filtre de Nyquist
Pour limiter la bande de fréquence au lobe principal, l’emploi de ﬁltres
de Nyquist au niveau de la bande de base permet de fortement atténuer
les lobes secondaires. La réponse impulsionnelle d’un ﬁltre de Nyquist du
type Root Raised Cosine est donnée par l’équation 2.22.
p(t) =
sin(πt/T s)
πt/T s)
cos(παt/Ts)
1− 4α2(t/T s)2 (2.22)
Le paramètre α ou plus exactement (1 + α) est une mesure directe de la
bande occupée par le signal ﬁltré et donc de l’eﬃcacité spectrale, c’est-à-
dire, la quantité d’information transmise par rapport à la bande fréquen-
tielle occupée. La ﬁgure 2.14 représente la réponse unilatérale du ﬁltre
en fréquence et en fonction du paramètre α. Une valeur communément
utilisée pour α est 0.35. Pour illustrer le fonctionnement d’un ﬁltre de
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Fig. 2.14: réponse fréquentielle d’un ﬁltre de Nyquist
Nyquist, la ﬁgure 2.15 montre l’eﬀet du ﬁltre sur un train de pulses. La
principale propriété du ﬁltre est de n’engendrer aucune interférence entre
pulses ﬁltrées à chaque instant Ts. Pour une transmission numérique,
cette propriété est primordiale aﬁn de pouvoir discriminer correctement
les données reçues.
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Fig. 2.15: réponse temporelle d’un ﬁltre de Nyquist
2.4.3 Influence du filtre de Nyquist sur l’enveloppe
du signal modulé
L’emploi d’un ﬁltre de Nyquist, bien que nécessaire pour les raisons évo-
quées ci-dessus, n’est pas sans conséquences sur l’enveloppe résultante du
ﬁltrage. Comme le montre la ﬁgure 2.16 de la trajectoire de l’enveloppe
en représentation polaire, la séquence de symboles 00-11-01 provoque un
dépassement de l’enveloppe. Les transitions inter-symboles passant par le
centre du graphique polaire (ﬁg. 2.16 sont à l’origine des dépassements
les plus conséquents de l’enveloppe. Certaines modulations en quadrature
comme l’OQPSK (Oﬀset Quadrature Phase Shift Keying) éliminent les
transitions par le centre et par conséquent limitent les dépassements de
l’enveloppe. La modulation en quadrature utilisée dans le standard UMTS
limite les transitions par le centre sans les éliminer totalement. Il en ré-
sulte de conséquents mais rares dépassements de l’enveloppe. Alors qu’en
principe la modulation de phase résultante devrait avoir une enveloppe
constante, l’utilisation d’un ﬁltre de Nyquist provoque un dépassement de
l’enveloppe et génère ainsi non seulement une modulation de phase mais
aussi d’amplitude. La puissance de l’enveloppe possède donc une valeur
crête et une valeur moyenne. Le rapport de ces deux valeurs (equ.2.23)
est un paramètre important qui caractérise une modulation en quadra-
ture. Pour l’UMTS, m vaut 6dB, en d’autres termes, la valeur crête de la
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Fig. 2.16: trajectoire de l’enveloppe après ﬁltrage de Nyquist
puissance est 4 fois supérieure à la moyenne.
m = P̂env./P env. (2.23)
Le rapport de la puissance crête à la puissance moyenne de l’enveloppe
(equ.2.23) ne donne aucune indication quant à l’occurrence des dépas-
sements de l’enveloppe par rapport à la moyenne. Conformément à la
ﬁgure 2.13, les données à transmettre sont préalablement multipliées par
une séquence pseudo aléatoire. Les transitions inter-symboles ainsi que la
distribution de puissance de l’enveloppe sont donc également de nature
pseudo aléatoire. La distribution de puissance de l’enveloppe est souvent
représentée par une fonction de distribution cumulative complémentaire
(abrégé CCDF en anglais) comme le montre la ﬁgure 2.17. Il est pos-
sible de lire sur le graphique que la probabilité que l’enveloppe ait une
puissance plus grande que 2 fois la puissance moyenne (0dB) est d’envi-
ron 2.5%. L’élaboration de ce graphique nécessite une très longue période
d’observation aﬁn d’obtenir la valeur maximum de 6dB pour m (equ.2.23).
En réalité, la modulation HPSK autorise l’allocation dynamique du débit
binaire [4] ce qui conduit à modiﬁer la distribution de puissance. Par
conséquent, la valeur d’ACLR produite par un PA est quelque peu dépen-
dante de certains paramètres liés à la modulation. Lorsque le ﬁltrage de
bande de base est eﬃcace (α est petit), les dépassements de l’enveloppe
sont plus conséquents mais l’eﬃcacité spectrale, c’est-à-dire, la puissance
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Fig. 2.17: Exemple de fonction de distribution cumulative complémen-
taire pour l’UMTS
de signal contenue dans la bande B (ﬁg. 2.19) est plus élevée. L’espacement
entre canaux peut donc être réduit et le nombre d’utilisateurs augmenté.
Ceci se fait au détriment du PA, lequel doit avoir une caractéristique li-
néaire allant jusqu’à la puissance crête de l’enveloppe. Pour l’UMTS, cela
signiﬁe que le PA doit être linéaire pour une puissance de sortie quatre
fois supérieure à la moyenne. Ce constat est illustré par la ﬁgure 2.18,
la marge de puissance qu’il est nécessaire de prendre est communément
nommée "backoﬀ" et a une incidence directe sur le rendement du PA. La
puissance moyenne maximum délivrée par le PA est atteinte lorsque la
limite d’ACLR de la norme est atteinte, le rendement maximum du PA
vaut alors typiquement 25% à 30%.
2.4.4 Critère de linéarité
A l’instar d’une modulation analogique, une modulation numérique en
quadrature peut s’écrire sous la forme de l’équation 2.24. Pour tenir
compte de l’enveloppe variable, conformément à ce qui a été démontré
aux paragraphes précédents, l’amplitude A(t) est déﬁnie variable dans le
temps. L’équation 2.24 est développée selon 2.25 aﬁn de faire apparaître
les termes en phase (I) et en quadrature (Q) qui sont fonction du temps.
x(t) = A(t) sin
(
ωct + ϕ(t)
)
(2.24)
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Fig. 2.18: Le backoﬀ et son incidence sur le rendement
x(t) = xI(t) sin
(
ωct
)
+ xQ(t) cos
(
ωct
)
(2.25)
avec
A(t) =
√
x2Q(t) + x
2
I(t) (2.26)
et
ϕ(t) = arctan
xQ(t)
xI(t)
(2.27)
Le passage du signal x(t) dans un système non-linéaire et sans mémoire
révèle en sortie (équ. 2.28) des produits x3I(t) et x
3
Q(t) centré autour de
ωc.
y(t) = a1[xI(t) sin
(
ωct
)
+ xQ(t) cos
(
ωct
)
]
+
3a3
4
[x3I(t) sin
(
ωct
)
+ x3Q(t) cos
(
ωct
)
] + . . .
(2.28)
La représentation graphique de l’équation 2.28 est illustrée par la ﬁgure
2.19 où le signal x(t) est une modulation à enveloppe variable dont la
densité spectrale est constante sur une bande B. Les produits d’intermo-
dulation du 3ème ordre occupent une bande 3B. La puissance du signal
utile contenue dans la bande B est proportionnelle à la puissance moyenne
de l’enveloppe (A2(t)). Quant à la puissance des produits d’intermodula-
tion contenue dans la bande 3B, elle est proportionnelle au cube de la
puissance moyenne de l’enveloppe, soit A2(t)
3
. Exprimée en décibel, la
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croissance spectrale des produits d’intermodulation est 3 fois supérieure
à celle du signal utile.
La présence de produits d’intermodulation à l’intérieur de la bande B
corrompt le signal utile et augmente le taux d’erreur (bit error rate BER)
pour les transmissions numériques. A l’extérieur de la bande B, les pro-
duits d’intermodulation sont susceptibles de perturber les canaux adja-
cents.
Parmi les spéciﬁcations propres à chaque norme de téléphonie mobile, le
critère de l’ACLR (Adjacent Channel Leakage Ratio) déﬁnit le rapport
de la puissance du signal utile contenue dans la bande B et la puissance
contenue dans une fraction voire toute la bande d’un des canal adjacent
(équ.2.29). Meilleure sera la linéarité d’un PA, meilleure sera sa puissance
maximum pour une limite donnée d’ACLR.
ACLR = −10 log10(
Puissancecanal principal
Puissancecanal adjacent
) (2.29)
L’exemple donné par la ﬁgure 2.19 représente un cas typique de modula-
y1(t) = a1x(t)
y3(t)|wc ∼= a3x3(t)
canal adjacent canal adjacent
canal principal
B  1/Ts
3B
ω
ωc
Fig. 2.19: croissance spectrale due aux produits du 3èmeordre
tion numérique en quadrature. La bande B occupée par la modulation est
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proportionnelle au débit de symbole, la période d’un symbole est (Ts).
Un autre critère de linéarité utilisé pour les modulations numériques est
l’EVM (Error Vector Magnitude). Dans ce cas, la modulation déﬁnie par
l’équation 2.24 est associée à un vecteur. Ce vecteur ampliﬁé de manière
idéale d’un facteur G sert de signal de référence R = |R| exp(jϕR) alors
que le vecteur réel mesuré M = |M | exp(jϕM ) est-lui ampliﬁé d’un gain
nominal G dont la compression distord son module |M | et sa phase ϕM .
Dans ces conditions, l’erreur d’amplitude entre les vecteurs R et M est
donné par l’équation 2.30.
EV =
√
|M |2 + |R|2 − 2|M ||R| cos(ϕM − ϕR) (2.30)
La normalisation du vecteur de référence R à l’unité permet d’exprimer
l’erreur d’amplitude entre les vecteurs en pourcent selon l’équation 2.31
où ϕE est l’erreur de phase entre les deux vecteurs.
EV M = 100
√
|M |2 + 1− 2|M | cos(ϕE) (2.31)
2.5 Rendement d’un PA
2.5.1 Rendement de collecteur ou de drain
Le rendement de collecteur ou de drain ηc d’un PA est déﬁni par l’équation
2.32 comme étant le rapport de la puissance de la fondamentale P1 sur la
puissance DC consommée PDC .
ηc =
P1
PDC
(2.32)
Le rendement de collecteur traduit l’eﬃcacité avec laquelle l’énergie de la
batterie est transformée en énergie utile à la fréquence de travail.
2.5.2 Rendement global
Le rendement global η ou PAE en anglais (Power Added Eﬃciency) tient
compte de la puissance nécessaire à l’entrée (Pe) et est donné par l’équa-
tion 2.33.
η =
P1
PDC + Pe
=
1
1
ηc
+ 1Gp
(2.33)
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Lorsque le gain en puissance Gp du PA est élevé, le rendement de collec-
teur ηc et le rendement global η sont équivalents.
Pour une fréquence de 2GHz et avec la technologie actuelle, un ampliﬁ-
cateur classe B possède un gain en puissance typique de 6dB. Si ce PA
aﬃche un rendement de collecteur maximum de 75%, son rendement glo-
bal tombe à 62%. A quelques pourcent près, le même PA utilisé en classe
AB aﬃche le même rendement global car son rendement de collecteur est
moindre mais son gain est plus élevé. Par ailleurs la linéarité du PA classe
AB est supérieure à celle du PA classe B (c.f. section 2.5.7).
2.5.3 Rendement de deux étages cascadés
Soit la ﬁgure 2.20 où un driver avec un gain en puissance G1 fournit
la puissance d’entrée au PA qui possède un gain en puissance G2. Les
PAdriver
G1 G2
Pe Ps
Pdc1 Pdc2
Fig. 2.20: étages cascadés
rendements globaux du premier et deuxième étage sont donnés par :
η1 =
PeG1
Pdc1 + Pe
η2 = G2(
PeG1
Pdc2 + PeG1
)
(2.34)
Quant au rendement global de la cascade des deux ampliﬁcateurs, il est
donné par :
η = G2(
PeG1
Pdc1 + Pdc2 + PeG1
) =
1
1
G2η1
+ 1η2 − 1G2
=
1
1
G2η1
+ 1ηc2
(2.35)
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Si le gain G2 du PA est élevé, le rendement global de la cascade des deux
ampliﬁcateurs η tend vers le rendement global du PA η2. A l’opposé, si le
PA possède un rendement de collecteur ηc2 de 75% avec un gain G2 de 6dB
et le driver un rendement global de 50%, alors le rendement global de la
cascade des deux ampliﬁcateurs tombe à 54%. Aux fréquences élevées où
la technologie actuelle ne permet pas d’obtenir des gains élevés, l’emploi
de PA en classe AB est souvent le compromis choisit pour répondre aux
exigences de rendement, de gain et de linéarité.
2.5.4 Rendement maximum des classes A,B et C
Pour les classes d’ampliﬁcation dites conventionnelles (A,B et C), l’angle
de conduction α, déﬁnit graphiquement à la ﬁgure 2.2, permet de déﬁnir
de manière théorique le rendement maximum de collecteur ou de drain ηc
d’un PA. La forme d’onde du courant de l’élément actif est une portion
de sinusoïde de valeur maximum Icmax. La nième composante spectrale
du courant de l’élément actif Icn, fonction de α, est donnée par ([1] p.48)
et retranscrite dans le présent document (équ. 2.36).
Icn =
1
π
∫ α/2
−α/2
Imax
1− cos(α/2) [cos(θ)− cos(
α
2
)] cos(nθ)dθ (2.36)
Le calcul du rendement de collecteur maximum se base sur la composante
DC (équ. 2.37) et la composante fondamentale (équ. 2.5).
IcDC = Icmax
2 sin(α/2)− α cos(α/2)
2π(1− cos(α/2)) (2.37)
Le rendement de collecteur maximum est alors donné par l’équation 2.38
ηcmax =
Ic1(Va − Vcoude)
VaIcDC
=
Va − Vcoude
Va
α− sin(α)
2 sin(α/2)− α cos(α/2) (2.38)
La tension d’alimentation V a a une grande inﬂuence sur le rendement. Le
rendement de collecteur théorique (pour une tension de coude Vcoude = 0)
vaut, 50% pour la classe A (α = 2π), 78% pour la classe B (α = π) et
est compris entre 78 et 100% pour la classe C pour un α décroissant de π
vers 0.
Le rendement maximum théorique est donc amélioré pour un angle de
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conduction réduit, toutefois, les conséquences de cette réduction sont nom-
breuses. Pour les comprendre, il faut étudier les conditions dans lesquelles
la comparaison du rendement théorique maximum des classes linéaires
est réalisée. Le courant de l’élément actif est une portion de sinusoïde
dont la valeur atteint toujours Icmax quelle que soit la valeur de α. Si
on considère un élément actif dont la transconductance est donnée par
gm = Ic/Ve pour Ve > 0, 0 sinon, l’amplitude du signal d’entrée Vemax
augmente considérablement pour un angle de conduction réduit (ﬁg. 2.21).
classe A
classe B
classe C
VeVeVe
t tt
Vemax
Vemax
Vemax
niveau requis pour Icmax
Fig. 2.21: Niveau d’entrée requis (Vemax) pour générer le courant maxi-
mum Icmax
2.5.5 Conséquences d’une diminution de l’angle de
conduction : puissance d’entrée
Si on fait l’hypothèse d’une impédance d’entrée constante sur un cycle
RF, la puissance nécessaire à l’entrée doit être 4 fois supérieure pour la
classe B que pour la classe A. En d’autres termes, le gain en puissance de
l’étage classe B subit une réduction de 6dB. De plus, celui-ci décroît avec
la fréquence à raison de 6dB par octave. Aux fréquences élevées, il devient
donc diﬃcile de réaliser un ampliﬁcateur de classe B ou C qui possède un
gain en puissance et un rendement global élevé.
L’hypothèse d’une impédance d’entrée constante sur un cycle RF n’est
pas systématiquement vériﬁée ([1] p.68). Si un transistor à eﬀet de champ
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possède une impédance relativement constante, celle d’un transistor bi-
polaire varie énormément pour α << 2π en raison de la commutation de
la jonction base-émetteur. Dans la partie du cycle RF où la jonction est
bloquée, la puissance d’entrée nécessaire est nulle car l’impédance d’en-
trée est élevée. Pour la partie du cycle RF où la jonction est conductrice
l’impédance est faible. Le courant de sortie est une forme de réplique du
courant d’entrée, c’est-à-dire, une portion de sinusoïde (ﬁg. 2.2) dont on
peut déduire, par transformée de Fourier, une composante à la fréquence
RF. Le rapport de la tension d’entrée Ve par la fondamentale du courant
d’entrée forme l’impédance d’entrée large signal, uniquement valable pour
la puissance d’entrée spéciﬁée. La sensibilité de l’impédance par rapport
à la puissance d’entrée rend l’adaptation d’un tel PA peu aisée. Toutefois,
si une bonne adaptation peut être réalisée, un ampliﬁcateur de classe B
en technologie bipolaire ne voit pas son gain diminuer d’un facteur aussi
grand que 6dB. La perte de gain est moindre cependant non nulle, il
n’existe pas de règles absolues pour la quantiﬁer.
2.5.6 Conséquences d’une diminution de l’angle de
conduction : harmoniques générées
La forme d’onde du courant de sortie de l’élément actif est une portion
de sinusoïde (ﬁg. 2.2) dépendante du paramètre α. Au fur et à mesure
que le paramètre alpha est réduit, les harmoniques du courant de sortie
augmentent. La résolution de l’intégrale 2.36 pour n = 0 . . . 5 permet de
tracer les principales harmoniques du courant de l’élément actif en fonc-
tion de α (ﬁg. 2.22). Pour limiter la génération de distorsion harmonique
et garantir un bon fonctionnement du PA, le réseau d’adaptation en sortie
à comportement passe-bas devient donc critique à réaliser lorsque l’angle
de conduction est petit.
2.5.7 Conséquences d’une diminution de l’angle de
conduction : linéarité
La linéarité d’un PA pour des applications RF est donnée en grande partie
par la compression de sa caractéristique AM-AM (section 2.2.4).
Sur la ﬁgure 2.22, la consommation de courant DC de l’élément actif
diminue avec α alors que la fondamentale du courant augmente entre
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Fig. 2.22: principales harmoniques générées
2π et 4π/3. Les conséquences de cette augmentation du courant de la
fondamentale sont :
1. une augmentation du gain.
2. une augmentation du gain par le fait que la transconductance du
transistor dépend du courant.
Cette augmentation du gain peut, dans certaines conditions, contrecarrer
la diminution du gain due à la réduction de l’angle de conduction (sec-
tion 2.5.5). Les conditions dans lesquelles cette compensation agit favora-
blement pour augmenter le point de compression 1dB de la caractéristique
AM-AM dépendent du point de repos qui est ﬁxé à mi chemin entre la
classe A et la classe B. Le courant de repos IcDC est ﬁxé à l’entrée du PA
par la tension de repos Veq de sorte que le courant de l’élément actif idéal
s’écrit pour un ton simple selon l’équation 2.39.
ic(t) = gm ve(t), avec ve(t) =
(
Veq + Ve sin(ωt)
)
= IcDC + Ic sin(ωt)
)
, ve(t) > 0
= 0, sinon
(2.39)
Aﬁn de faire fonctionner le PA en classe AB, le courant de repos IcDC est
compris entre Icmax/2 et 0. Tant que l’amplitude Ve du signal d’entrée est
inférieure ou égale à la tension du point de repos Veq , le PA ainsi polarisé
fonctionne en classe A. Son gain est toutefois inférieur à un PA classe
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A dont le courant de repos IcDC est ﬁxé à Icmax/2 car la transconduc-
tance de l’élément actif et donc son gain dépendent du courant de repos.
Lorsque Ve devient plus grand que la tension du point de repos Veq , le PA
fonctionne alors en classe A-B. Quand l’amplitude Ve du signal d’entrée
atteint une valeur telle que l’angle de conduction vaut 4π/3, le gain du
PA ne peut alors que chuter. Il n’existe pas de règle générale pour ﬁxer le
point de repos aﬁn d’obtenir la meilleure linéarité, seuls des essais ou un
bon modèle non linéaire permettent une optimisation.
Mis à part le cas particulier de la classe AB où la linéarité est améliorée
au détriment d’une réduction du gain, l’augmentation du rendement par
diminution de l’angle de conduction entraîne généralement une réduction
de la linéarité et du gain. La classe A possède une bonne linéarité et un
gain élevé.
2.5.8 Conséquences d’une diminution de l’angle de
conduction : impédance de sortie
La charge présentée à un PA n’est que rarement la charge optimum pour
laquelle il a été conçu. Dans le cas d’une charge réelle comme une antenne,
la désadaptation peut être conséquente et la puissance fournie par le PA se
retrouve réﬂéchie en direction de la sortie du PA. Si l’impédance de sortie
correspond à l’impédance de charge pour laquelle il a été conçu, alors la
puissance réﬂéchie est absorbée par le PA. Sinon des ondes stationnaires
se forment entre la sortie du PA et sa charge, des maximums de tension
se produisent et leurs positions dépendent du coeﬃcient de réﬂexion de
la charge désadaptée. Si un maximum se produit au niveau du collecteur
ou du drain du transistor, il y a un risque de destruction par claquage en
tension. De ce point de vue, c’est la classe A qui se comporte le mieux car
le PA peut être conçu pour avoir une impédance de sortie proche de celle
de la charge.
Lorsque l’angle de conduction est réduit, en raison de la nature pulsée du
courant, l’impédance de sortie du PA varie constamment sur un cycle RF
et est en règle générale très éloignée de celle de la charge. La mesure de
l’impédance de sortie ne peut se faire qu’en appliquant un signal RF à
l’entrée du PA [7].
La classe A possède la meilleure impédance de sortie et par conséquent
est plus robuste que tout autre PA dont l’angle de conduction est réduit.
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2.5.9 Conséquences d’une diminution de l’angle de
conduction : courant en bande de base
Le courant en bande de base ou le courant consommé par un PA en pré-
sence d’une enveloppe RF variable est fonction de l’angle de conduction.
Pour s’en convaincre, il suﬃt de résoudre quelques termes de la loi ex-
ponentielle d’un transistor bipolaire pour un signal double ton normalisé
par rapport au potentiel thermodynamique UT .
Soit les 5 premiers termes de la série exponentielle :
ic(t) ∼= Is exp[1+ vbe(t)
UT
+
(vbe(t)
UT
)2+(vbe(t)
UT
)3+(vbe(t)
UT
)4+(vbe(t)
UT
)5+. . .]
(2.40)
et la tension base émetteur fonction du temps donnée par :
vbe(t) = VbeDC + AUT
(
cos(ω1t) + cos(ω2t)
)
(2.41)
Dans ces conditions, les premiers termes de la composante continue du
courant sont donnés par :
IcDC = Icq(1 +
A2
2
+
3A4
32
+ . . .) (2.42)
Le courant Icq est le courant de collecteur en l’absence de signal RF
imposé par la tension de repos VbeDC . On observe que le courant consommé
par le PA (ICDC) en présence de signal RF augmente. Le courant en bande
de base à l’exception de la composante continue 2.42 est donné par :
Icbb(t) = Icq[(
A2
2
+
A4
8
+ . . .) cos
(
(ω1 − ω2)t)+
(
A4
32
+ . . .) cos
(
2(ω1 − ω2)t) + . . .]
(2.43)
Le courant d’un des deux tons fondamentaux aux pulsations ω1, ω2 est
donné par :
Ic1,2(t) = Icq(A + 3
A3
8
+ 5
A5
120
+ . . .) cos
(
(ω1,2t) (2.44)
La limite de fonctionnement en classe A est donnée lorsque la somme des
amplitudes des deux courants liés aux tons fondamentaux (Ic1,2) égale le
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courant consommé IcDC + |Icbb|
IcDC(AA) + |Icbb(AA)| == 2|Ic1,2(AA)| ⇒ AA ∼= 0.62 (2.45)
En faisant l’hypothèse que le courant de repos Icq du PA en classe AB
vaut le quart de celui du PA en classe A et que l’amplitude des courants
des tons fondamentaux sont égaux, on peut écrire :
Icq(AA + 3
A3A
8
+ 5
A5A
120
+ . . .) ==
Icq
4
(AAB + 3
A3AB
8
+ 5
A5AB
120
+ . . .)
⇒ AAB ∼= 1.43
(2.46)
Conformément à la section 2.5.5, à courant fondamentaux équivalents,
l’amplitude d’entrée est plus élevée pour le PA en classe AB qui fonctionne
avec un angle de conduction réduit par rapport au PA classe A. Sur un
cycle de l’enveloppe, l’angle de conduction est variable pour la classe AB,
lorsque le courant consommé est maximum, le courant de la fondamentale
l’est aussi. Pour cet exemple le courant maximum consommé vaut 1.02Icq
alors que la somme des deux courants fondamentaux vaut 1.41Icq, l’angle
de conduction résultant vaut pratiquement 3π/2.
La ﬁgure 2.23 représente l’enveloppe de la tension base-émetteur et le cou-
rant consommé en basse fréquence due à la modulation du signal double
ton pour un PA de classe A et AB. Le PA classe A possède un courant
de repos Icq quatre fois plus élevé que celui du PA classe AB et le point
commun de ces deux PAs est l’amplitude des tons fondamentaux générés.
On voit donc d’une part que le courant basse fréquence absorbé est une
réplique de l’enveloppe du signal d’entrée et que d’autre part les varia-
tions de ce courant basse fréquence sont beaucoup plus importante pour
un angle de conduction réduit.
2.6 Résumé du chapitre
Dans ce chapitre, les principales spéciﬁcations des PAs comme le rende-
ment, la linéarité et le gain ont été présentés, souvent, ces spéciﬁcations
n’ont de sens que conjointement aux deux autres.
Il a été montré qu’il est possible de caractériser le gain d’un PA en bande
de base et qu’il est possible d’en déduire sa distorsion non harmonique
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Fig. 2.23: Enveloppe de vbe(t) et courant de collecteur en bande de base
à courant fondamental égal
en ne travaillant que sur l’enveloppe du signal RF. La caractérisation en
bande de base peut découler d’une mesure du module et de la phase du
gain qu’on peut approximer par des polynômes. On dispose ainsi d’un mo-
dèle non-linéaire qui pallie le manque fréquent de modèles larges signaux
valides.
Ce chapitre rappelle également que la linéarité d’un PA, fonction de sa
puissance de sortie, dépend des propriétés du signal qui lui est présenté,
en particulier du rapport puissance crête à puissance moyenne.
Enﬁn, en ce qui concerne les modulations numériques en quadrature, le
critère dominant est l’eﬃcacité spectrale qui permet de transmettre un
message en occupant une bande fréquentielle moindre. Une bonne eﬃca-
cité spectrale est obtenue par ﬁltrage en bande de base ce qui transforme
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une modulation de phase en quadrature en une modulation de phase et
d’amplitude. La conséquence pour le PA est une linéarité accrue.
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3. ÉTAT DE L’ART
3.1 Introduction
Le compromis existant entre le rendement et la linéarité d’un PA fait
l’objet de diﬀérentes techniques dont le but est d’améliorer soit son ren-
dement, soit sa linéarité. Lorsque le but premier est l’augmentation de la
linéarité, on parle de techniques de linéarisation alors que si le but premier
est l’amélioration du rendement, on parle de technique d’augmentation du
rendement. Dans chaque cas, l’objectif est d’améliorer un des deux para-
mètres sans détériorer, voire améliorer, l’autre paramètre.
3.2 La linéarisation
Les techniques de linéarisation sont souvent employées dans les stations
de base où les variations de l’enveloppe du signal RF sont bien plus consé-
quentes que dans un téléphone mobile. En prenant l’exemple simple d’un
PA de station de base ayant à ampliﬁer la somme de N porteuses, le signal
composite résultant est exprimé par l’équation 3.1.
vcomposite(t) =
N∑
i=1
Asin[ωit + φi] (3.1)
Si chaque composante est cohérente (φi = 0) et possède la même ampli-
tude A, la valeur moyenne respectivement maximale du signal composite
est donnée par l’équation 3.2 et 3.3, la valeur de la charge est normalisée
à 1Ω.
P composite = NA2/2 (3.2)
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P̂composite = (NA)2/2 (3.3)
Le rapport entre la puissance maximum et la puissance moyenne du signal
est donné par m (équation 3.4).
m = P̂composite/P composite = N (3.4)
Ce résultat est problématique car pour maintenir les produits d’intermo-
dulation à un niveau faible, il faut que la zone linéaire du PA de la station
de base s’étende jusqu’à la puissance maximum [1] (p.202-203). Plus le
nombre de porteuses N est grand, plus la contrainte sur le PA est impor-
tante. Pour exemple, avec 100 porteuses et 1 Watt de puissance moyenne
émise, le PA doit être linéaire jusqu’à la puissance maximum, c’est-à-dire
100 Watt.
La cohérence des phases (φi = 0) représente le pire des cas et sa probabi-
lité d’apparition est très faible. Un cas plus réaliste consiste donc à dire
que la phase φi de chaque porteuse est aléatoire ce qui relâche quelque
peu la contrainte sur la linéarité du PA. Bien que la puissance moyenne
émise soit faible, la zone linéaire d’un PA de station de base doit être très
grande et dans ce cas, il convient de trouver des techniques de linéarisa-
tion permettant d’augmenter la dynamique.
Parmi les techniques de linéarisation ( [1] Ch.9) on trouve la contre-
réaction, les boucles polaire et cartésienne et la pré-distorsion. Cette
dernière catégorie est également utilisée dans les téléphones mobiles, son
implémentation peut ce faire au niveau numérique en bande de base et
s’adapte bien aux modulations en quadrature. L’amplitude des signaux
en phase (I)1 et en quadrature (Q) subissent une pré-distorsion au moyen
d’une table de correction aﬁn de prévenir la compression du PA autant
en amplitude qu’en phase.
3.3 L’augmentation du rendement :
introduction
On distingue deux catégories d’augmentation du rendement d’un PA, soit
pour des modulations à enveloppe constante, soit pour des modulations
à enveloppe variable. Quelle que soit la caractéristique de l’enveloppe,
1 De l’anglais "In phase"
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les classes dites conventionnelles telle que B ou C procurent chacune une
amélioration du rendement par rapport à la classe A mais la linéarité et
le gain sont dégradés dans chaque cas.
Pour des modulations où à la fois l’enveloppe et la phase varient, l’amé-
lioration simultanée du rendement et de la linéarité d’un PA requière un
système de complexité plus élevée.
3.4 L’augmentation du rendement :
modulation à enveloppe constante
De manière générale, un signal à enveloppe constante est déﬁni par x(t)
(équation 3.5) où l’amplitude A est une constante, la phase ϕ ou la pul-
sation ωc peuvent être modulées.
x(t) = A cos
(
ωct + ϕ(t)
)
(3.5)
Lorsque le signal x(t) est ampliﬁé par un système non linéaire impair par
simpliﬁcation et sans mémoire 2, la sortie, y(t) est donnée par l’équation
3.6
y(t) = a1x(t) + a3x(t)3 + ... (3.6)
et pour le signal à enveloppe constante :
y(t) = [a1A+
3
4
a3A
3] cos
(
ωct+ϕ(t)
)
+
A3
4
cos
(
3ωct+ 3ϕ(t)
)
+ ... (3.7)
Aﬁn de permettre une compression du signal de sortie, a3 est générale-
ment négatif et de signe opposé au terme d’ampliﬁcation a1. Seuls deux
termes apparaissent à la sortie du système non linéaire (équation 3.7) : le
terme linéaire qui subit une compression plus ou moins importante selon
l’amplitude de A et le terme du 3ème ordre qui représente une harmo-
nique du signal d’origine x(t). En pratique, les largeurs de bande occupées
par le signal original et l’harmonique sont faibles et ne se recouvrent pas.
Ainsi, l’harmonique peut être facilement éliminée par ﬁltrage. Cet exemple
montre qu’il est possible d’utiliser des ampliﬁcateurs non linéaires quand
l’enveloppe du signal est constante. Toutes les classes d’ampliﬁcation sont
2 la sortie à l’instant t ne dépend pas de la sortie à l’instant t− 1
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donc appropriées lorsque l’enveloppe est constante, les classes dites li-
néaires (A,B et C) et les classes non-linéaires (D,E,F).
Les classes linéaires ont en commun une relation proportionnelle entre
l’entrée et la sortie, c’est-à-dire un gain ﬁni. La dérivée du gain par rap-
port à l’amplitude d’entrée est constante pour la classe A et variable pour
la classe B et C. La classe A est donc plus linéaire que la classe C mais
cette dernière possède le meilleur rendement théorique des classes dites
linéaires.
Les classes non-linéaires ne possèdent pas de relation proportionnelle entre
leur entrée et leur sortie. L’élément actif fonctionne en tout ou rien. Le
gain entrée-sortie est théoriquement inﬁni, l’excursion de la tension de
sortie est limitée par la valeur des tensions d’alimentation. Bien que le
rendement théorique des classes non-linéaires soit de 100% cette valeur ne
peut être pratiquement atteinte qu’en basse fréquence où l’élément actif
possède un gain élevé.
3.5 L’augmentation du rendement :
modulation à enveloppe variable
L’augmentation du rendement d’un PA pour des enveloppes variables est
confrontée directement au compromis qui existe entre le rendement, la
linéarité et le gain d’un PA. Autant la non linéarité harmonique n’a que
peu d’importance lorsque l’enveloppe est constante, autant les produits
d’intermodulation générés par la non linéarité sont pénalisants en pré-
sence d’enveloppe variable.
Comme il est généralement diﬃcile, voire impossible, d’améliorer le ren-
dement d’un PA sans dégrader sa linéarité ou son gain, il est généralement
nécessaire d’augmenter la complexité du PA. Le tableau 3.1 récapitule les
principales méthodes connues pour augmenter le rendement d’un PA sans
compromettre la linéarité.
3.5.1 Le principe de Doherty
Le principe de Doherty repose sur la charge optimum déﬁnie par l’équa-
tion 2.4. La charge optimum permet de retirer du transistor RF le maxi-
mum de puissance pour des conditions d’alimentations données et un cou-
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méthode principe #
PAs
dispositif supplé-
mentaire
Doherty charge active va-
riable
2 diviseur et combi-
neur de puissance,
déphaseur
LINC ampliﬁcation li-
néaire avec des
éléments non li-
néaires
2 modulateur AM-
PM, combineur de
puissance
EER élimination et
restauration de
l’enveloppe
1 détecteur d’enve-
loppe, limiteur,
modulateur BF
Adaptation
Dyna-
mique
saturation de
sortie contrôlée
1 détecteur d’enve-
loppe, modulateur
BF
Tab. 3.1: Principales techniques d’augmentation du rendement
rant fondamental maximum dans le transistor. Tout PA présente un ren-
dement maximum à la puissance de sortie maximum. Aﬁn de maintenir
un rendement maximum, la méthode utilisée par le principe de Doherty
est d’adapter la droite de charge en fonction de la puissance de sortie.
L’adaptation de la charge se fait de manière active où conformément à la
ﬁgure 3.1, le PA principal (PA1) est secondé par le PA2.
PA1 PA2
I1 I2
RL
Fig. 3.1: Le principe de Doherty
La charge vue du PA principal (R1) dépend du courant généré par le PA
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secondaire PA2 selon l’équation 3.8.
R1 = RL
I1 + I2
I1
(3.8)
En faisant varier les courants I1 et I2 de manière diﬀérente, il est possible
de synthétiser une charge variable pour le PA principal. Avec deux PAs de
classe diﬀérente, les courants I1 et I2 n’évoluent pas de manière identique
en fonction de la puissance à l’entrée. Une combinaison judicieusement
choisie de deux PAs permet d’atteindre à la fois un bon rendement et
une bonne linéarité. Le principe de Doherty s’applique au circuit intégré
pour des fréquences avoisinant les 20GHz, et aux circuits hybrides pour
des fréquences de l’ordre de quelques GHz.
Parmi la littérature, bien fournie à ce sujet, [8] rapporte un PA Doherty
entièrement intégré fonctionnant à 17GHz dont le rendement global et la
linéarité pour un test double ton valent respectivement 40% et 24dBc en
termes de IMD ratio (c.f. ﬁgure 2.8). D’autre part, [9] rapporte un PA
Doherty réalisé en technologie hybride dont le rendement global atteint
60% au point de compression 1dB et est maintenu à ce niveau sur une
plage de 5.5dB. Ce PA fonctionne à 1.37GHz, aucune mesure de produits
d’intermodulation n’est publiée.
3.5.2 Le principe LINC
Le principe LINC (LInear ampliﬁcation using Non linear Components)
reporte la complexité d’un PA linéaire et à haut rendement sur un mo-
dulateur AM-PM. Le principe LINC (ﬁg. 3.2) consiste à transformer l’in-
formation d’amplitude en deux modulations de phase de signe opposé par
un modulateur AM-PM, l’utilisation de deux PAs à rendement élevé avec
une linéarité faible devient ainsi possible. Chaque PA travaille à amplitude
constante où son rendement est maximum par conséquent le rendement
global d’un PA LINC n’est amélioré que pour des niveaux d’amplitude
d’entrée élevés. D’autre part la sommation de la sortie des deux PAs n’est
pas simple puisque les signaux en sortie sont déphasés et ainsi leur charge
varie dynamiquement, les PAs doivent donc posséder une faible sensibilité
à la variation dynamique de la charge (pulling).
La littérature sur le sujet des PAs fonctionnant sur le principe LINC n’est
pas très volumineuse. En marge du papier [10] où les résultats concer-
3.5. Augmentation du rendement & enveloppe variable 49
modulateur
   AM-PM Σ
G
G
PAs à rendement 
élevés
A(t) cos(ωt + ϕ)
cos
(
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ωt + ϕ− arccos(A(t)))
2GA(t) cos(ωt + ϕ)
Fig. 3.2: Le principe LINC
nant un PA LINC à 370MHz sont présentés, la plupart des autres pa-
piers comme [11] et [12] traitent d’aspects système du principe LINC,
notamment en ce qui concerne la sommation des signaux des PAs et les
techniques utilisées pour la modulation AM-PM.
3.5.3 Le principe EER
Le principe de l’EER (Envelope Elimination and Restoration) consiste à
séparer l’information de phase et d’amplitude, de les traiter séparément
puis ﬁnalement de les recombiner. La ﬁgure 3.3 représente une conﬁgura-
tion simple du système EER. Le PA RF fonctionne en mode tout ou rien,
son rendement est élevé (>50%) et l’amplitude de sortie est alors propor-
tionnelle voire égale à son alimentation si les transistors de sortie peuvent
être considérés comme des commutateurs idéaux. Grâce à l’utilisation
d’un PA idéal en mode tout ou rien, la recombinaison amplitude-phase
est une opération simple. La linéarité AM-AM et le gain en puissance
du PA dépendent alors uniquement du modulateur. L’augmentation de
rendement du système EER provient de l’eﬃcacité du mode tout ou rien
du PA et du rendement de conversion du modulateur. D’autre part, la
linéarité AM-PM dépend principalement du limiteur et de sa faculté à
extraire l’information de phase indépendamment de l’amplitude d’entrée
aﬁn de fournir un niveau constant au PA de sorte que lui-même ne génère
pas de distorsion AM-PM.
Les références [13], [14] et [15] ne représentent pas une liste exhaus-
tive des publications concernant des PAs fonctionnant sur le principe de
l’EER mais sont représentatives de ce qui ce fait en la matière. [13] est
la seule publication traitant d’un système intégré regroupant les fonctions
nécessaires à l’EER pour un PA externe. Le circuit intégré en technologie
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Fig. 3.3: Le principe EER
CMOS 0.8um comporte un modulateur basé sur un convertisseur DC-DC
dont la fréquence de hachage vaut 10MHz et la fréquence maximum de
l’enveloppe vaut 100KHz. La fréquence de travail est de 835MHz permet
d’augmenter à la fois le rendement jusqu’à 50% et la puissance linéaire
maximum.
La publication [14] traite d’un système discret à 835MHz dont le ren-
dement atteint plus de 50% à la puissance linéaire maximum déﬁnie à
30dBc en termes de IMD ratio (c.f. ﬁgure 2.8) pour un test double ton.
La fréquence de hachage du convertisseur DC-DC est de 400kHz pour une
bande passante d’enveloppe maximale d’une trentaine de kilohertz.
Le PA EER de la référence [15] diﬀère quelque peu dans son principe des
PAs EER classiques. Le limiteur est remplacé par un ampliﬁcateur linéaire
à gain variable commandé par l’enveloppe du signal d’entrée L’adaptation
de la saturation du PA est commandée par une fonction non-linéaire pré-
déﬁnie. Le PA est réalisé avec des éléments discrets, la fréquence de travail
est de 1.5GHz et la fréquence de hachage du convertisseur DC-DC ainsi
que la fréquence maximale de l’enveloppe sont identiques à [14].
Le système EER représenté à la ﬁgure 3.3 ne permet pas d’atteindre des
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performances suﬃsantes en termes de distorsion AM-AM. A part le cas
idéal, l’ensemble limiteur-PA ne permet pas de rejeter complètement les
variations d’amplitude en sortie provoquées par des variations d’ampli-
tude en entrée car la caractéristique de compression n’est pas plate. Ces
ﬂuctuations d’amplitude non désirées en sortie ne peuvent pas être corri-
gées par le système EER décrit à la ﬁgure 3.3. Pour les références citées
( [13], [14] et [15]) le schéma de principe de la ﬁgure 3.4 est donc préféré.
La contre-réaction provient de la sortie du PA ce qui permet de corriger
les ﬂuctuations d’amplitude générées par le comportement non idéal de
l’ensemble limiteur-PA et ainsi d’atteindre des performances de linéarité
supérieures.
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Fig. 3.4: amélioration de la linéarité du principe EER
La technologie utilisée pour les PAs [13], [14] et [15] sont le GaAs-FET
ou le bipolaire. Ces technologies sont nécessaires pour obtenir un gain en
puissance suﬃsant de sorte que la saturation en sortie ne nécessite pas
une puissance importante à l’entrée susceptible de ruiner les avantages de
rendement que procure le système EER. Les systèmes EER proposés par
[13] et [14] fonctionnent à 835MHz avec des technologies avancées pour
le PA qui leur permettent d’obtenir un gain en puissance suﬃsant mal-
gré l’angle de conduction réduit pour [14] et le niveau de puissance élevé
en entrée ( [13]) pour faire fonctionner le PA en mode tout ou rien. Les
performances d’un système EER dépendent dans une certaine mesure du
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rendement global du PA. Le rendement global du PA dépend lui-même du
gain du PA (c.f. équ. 2.33) et le gain en fonction de la fréquence décroît de
6dB par octave. A priori, à technologie égale pour le PA, les performances
d’un système EER décroissent lorsque la fréquence de travail augmente.
Avec la technologie actuelle, le système EER présente quelques limita-
tions. La distorsion AM-AM et le rendement du PA dépendent respecti-
vement de la précision et du rendement du modulateur. Avec ces données,
il ne reste plus beaucoup de marge pour réaliser un modulateur capable
de suivre des variations d’enveloppe rapide. Selon les références [13], [14]
et [15] le rapport entre la fréquence de hachage et la bande passante de
l’enveloppe est de l’ordre de 1%. Pour atteindre les vitesses d’enveloppe
requises par la norme UMTS, la fréquence de hachage du convertisseur
DC-DC devrait donc se situer autour de 400MHz.
D’autre part, le produit gain-bande passante du limiteur et du PA en mode
tout ou rien n’est pas inﬁni ce qui impose un niveau d’entrée minimum
en dessous duquel le limiteur et par conséquent le PA ne travaille plus en
saturation mais en mode linéaire. La transition du mode linéaire au mode
saturé peut générer passablement de distorsion de phase car la diﬀérence
d’amplitude à l’entrée du PA est conséquente. Les divers réactances des
éléments actifs sont en eﬀet sensibles à l’amplitude ( [1], p.204) et sont les
premières causes de distorsion AM-PM.
3.5.4 Le principe de l’adaptation dynamique de
l’alimentation d’un PA linéaire
Schéma de principe
La dernière technique d’augmentation du rendement de PA, connue dans
la littérature, est la catégorie des PAs dont l’alimentation est dynamique-
ment adaptée. L’adaptation est proportionnelle à l’enveloppe du signal RF
de sorte que le signal de sortie de l’ampliﬁcateur RF linéaire ne subisse
pas de compression. Dans la littérature, cette même technique d’augmen-
tation du rendement est nommée dynamic power supply PA par [17], bias
adaptation par [1] et enveloppe tracking par [2]. Dans ce document, cette
méthode dont le schéma de principe est décrit par la ﬁgure 3.5 est nom-
mée de manière précise "adaptation dynamique de l’alimentation d’un PA
linéaire" ou plus "simplement adaptation dynamique". L’adaptation dy-
namique requiert un PA linéaire, c’est-à-dire, un PA dont une variation de
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Fig. 3.5: adaptation dynamique de l’alimentation d’un PA linéaire
puissance en entrée génère une variation de puissance en sortie, contrai-
rement à un PA fonctionnant en mode tout ou rien. A l’intérieur de la
bande passante du modulateur, la linéarité obtenue avec le principe de
l’adaptation dynamique de l’alimentation dépend uniquement de la linéa-
rité du PA utilisé.
L’équivalent idéal d’un PA linéaire est une source de courant qui débite
dans une charge optimum déﬁnie par l’équation 2.4. En négligeant la ten-
sion de coude, Vcoude, la puissance maximum est atteinte lorsque l’am-
plitude maximum de sortie égale l’alimentation Va. Pour des puissances
de sortie inférieures à la puissance maximum, l’excursion de la tension en
sortie est inférieure à l’alimentation Va. L’adaptation dynamique consiste
donc à adapter l’alimentation Va d’un PA de sorte qu’elle soit juste suﬃ-
sante pour garantir une excursion de la tension de sortie sans compression.
L’adaptation dynamique de l’alimentation d’un PA est une version sim-
pliﬁée du principe de Doherty. Le principe de Doherty adapte la charge
optimum ce qui revient à adapter l’alimentation du PA (Va) et son cou-
rant en fonction de la puissance à fournir. En termes d’augmentation de
rendement, le principe de Doherty est donc supérieur à l’adaptation dy-
namique de l’alimentation du PA. En termes de complexité, l’adaptation
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dynamique de l’alimentation est plus simple et plus robuste car le gain
petit signal d’un PA linéaire et idéal (source de courant contrôlée) ne varie
pas avec sa tension d’alimentation. Cette particularité permet au modu-
lateur à rendement élevé (c.f. ﬁg. 3.5) de n’avoir qu’une précision modérée
ce qui permet de mettre l’accent sur le rendement et la vitesse de réaction.
Dépendance du gain en puissance d’un PA avec le courant de
repos
Le courant de repos d’un PA est généralement imposé de telle sorte qu’il
reste constant. Cependant, l’étude thermique de la section 4.4.3 montre
que le courant de repos n’est jamais totalement insensible aux variations
de puissance que subit le PA.
Un modèle en π du transistor BJT conduit à des expressions du gain
en puissance dont l’interprétation n’est pas simple. Ce modèle, grâce à
quelques simpliﬁcations, permet de déduire la fréquence de transition fT
(équ.3.9) d’un transistor [26] et son gain en courant β(jω).
β(jω) =
gm
jω(Cπ + Cµ)
⇒fT = 12π
gm
Cπ + Cµ
(3.9)
Pour des fréquences élevées où le gain en courant β est bien inférieur au
gain en courant DC βo, un modèle simpliﬁé du transistor considérant le
gain en courant β(jω) est souvent employé (ﬁg. 3.6). Du modèle HF sim-
rb
rb
CπCπ
gm
Cµ
RLRL
ro
ro
ib
io
vovb
β(jω)ib
Fig. 3.6: Modèle en π et modèle HF simpliﬁé
pliﬁé, on peut aisément déduire le gain en puissance maximum (équ.3.10)
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pour de petits signaux en considérant un PA unilatéral (sans réaction de
la sortie sur l’entrée) avec une adaptation complexe conjuguée en entrée
et en sortie. L’impédance de sortie du transistor résulte d’une approxima-
tion où la charge active est commandée par le diviseur capacitif Cµ, Cπ en
négligeant la résistance de base rb. Cette approximation est correcte pour
autant que rb >> (ωCπ)−1 sinon un modèle plus complet tenant compte
de l’eﬀet de la résistance de base rb devrait être considéré pour le calcul
de la résistance de sortie.
GTU =
ro|ibβ(jω)/2|2
rb|ib|2 ≈
1
4
ωT
ω2rbCµ
avec ro =
vo
−io |vb=0 ≈
Cπ + Cµ
Cµ
1
gm
(3.10)
La sensibilité du gain en puissance d’un étage ampliﬁcateur provient donc
de la dépendance de la fréquence de transition (fT = 2πωT ) avec le cou-
rant de repos. Lorsque le courant de collecteur est élevé, la fréquence de
transition fT possède une valeur quasi constante sur près d’une décade de
courant.
Un PA RF linéaire en technologie bipolaire est généralement utilisé avec
des courants de repos conséquents. La variation du gain en puissance pour
de petits signaux est donc faible par rapport à son courant de repos. Ceci
n’est pas forcément le cas du gain en puissance pour de grands signaux.
Une variation dynamique du courant de repos est susceptible de modiﬁer
la caractéristique de compression du PA donc son gain.
Dépendance du gain en puissance d’un PA avec la tension
d’alimentation
En pratique, quelle que soit la technologie employée pour le PA, il existe
une dépendance plus ou moins marquée du gain en puissance d’un PA
avec sa tension d’alimentation (ﬁg. 3.7). Cette dépendance provient de
la variation de la capacité Miller avec la tension d’alimentation Va. La
contre réaction à la fréquence d’utilisation est donc plus importante pour
de faibles valeurs d’alimentation, par conséquent, le gain en puissance
diminue.
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Fig. 3.7: Variation de la capacité Miller et conséquence sur le gain en
puissance du PA
Ondulation résiduelle
Par comparaison avec le principe de l’EER, le principe de l’adaptation
dynamique permet au modulateur de réagir à des vitesses d’enveloppe su-
périeures pour une fréquence de hachage comparable. Le rapport typique
entre la fréquence de l’enveloppe et la fréquence de hachage se situe à
1% pour le système EER et à 10% pour l’adaptation dynamique de l’ali-
mentation. Un ordre de grandeur de 10% correspond, avec un ﬁltre L-C,
à une atténuation typique de 30dB de la fondamentale de l’alimentation
découpée. L’ondulation qui en résulte, combinée avec la dépendance du
gain du PA avec l’alimentation (ﬁg. 3.7), nuit au bon fonctionnement du
PA. Par mélange, les composantes en fréquence du spectre de l’ondulation
se retrouvent de part et d’autre de la porteuse fRF (ﬁg. 3.8). L’amplitude
de ces produits spectraux non désirés est proportionnelle à l’amplitude de
l’ondulation et à la sensibilité du gain du PA en fonction de l’alimentation.
Cette sensibilité est accrue pour des tensions d’alimentation faibles car la
variation de la capacité de Miller est la plus importante.
Tension d’alimentation en fonction de la puissance d’entrée
L’adaptation dynamique de l’alimentation du PA linéaire est fonction de
l’enveloppe RF détectée en entrée (Ve). Un exemple de cette fonction et de
la réponse AM-AM associée est représenté par la ﬁgure 3.9. La fonction
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Fig. 3.8: Ondulation résiduelle en tant que perturbateur spectral
Va(Ve) peut s’écrire facilement selon l’équation 3.11. Le traitement de
l’enveloppe ne requiert qu’une ampliﬁcation (gain Ge) et l’ajout d’un oﬀset
pour compenser la tension de coude de la caractéristique de sortie DC du
transistor RF (c.f. équ.2.4 et ﬁg. 2.2). En jouant sur ces deux paramètres,
il est possible d’obtenir une réponse dynamique presque plate donc très
linéaire.
GeVe + Vcoude < Va1 ⇒ Va = Va1
GeVe + Vcoude ≥ Va1 ⇒ Va = GeVe + Vcoude
(3.11)
L’augmentation du rendement est proportionnelle au rapport des alimen-
tations maximum et minimum Va4/Va1 . Pour augmenter le rendement, il
est donc préférable de diminuer autant que possible la tension minimum
d’alimentation du PA, Va1 . La limite inférieure est donnée par la tension
de coude, d’une part et d’autre part, par la variation du gain en puissance
Gp en fonction de la tension d’alimentation Va qui augmente de manière
plus marquée pour les faibles tensions d’alimentation. La diminution de
gain engendrée réduit le gain petit signal et ne permet pas d’obtenir une
réponse dynamique plate et linéaire.
L’adaptation dynamique de l’alimentation d’un PA, requiert le choix d’une
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technologie appropriée pour le PA RF dont la dépendance du gain en puis-
sance par rapport à l’alimentation est de préférence faible.
adaptation dynamiqueVa
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Va4
Va4
Va(Pe)
Ve ∝
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Fig. 3.9: fonction Va(Ve) et réponse AM-AM
Travaux eﬀectués sur l’adaptation dynamique de l’alimentation
d’un PA
La table 3.2 récapitule dans, l’ordre chronologique, les publications trai-
tants de l’adaptation dynamique de l’alimentation d’un PA linéaire. Le
réf. modulateur PA
[16] discret, 30MHz GaAsFET
[17, 18] GaAs HBT, 10MHz GaAsFET
Tab. 3.2: Comparatif des publications sur l’adaptation dynamique de
l’alimentation d’un PA linéaire
premier travail réalisé sur le sujet provient de [16]. La fréquence de ha-
chage de 30MHz indiquée dans le tableau 3.2 s’explique par le fait que
l’alimentation du PA est dynamiquement adaptée à deux niveaux, soient
4 et 8V en fonction de l’amplitude de l’enveloppe détectée. La puissance
délivrée par le PA vaut environ 30W, la linéarité n’est pas aﬀectée et une
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diminution de 45% de la consommation DC du PA est rapportée. L’en-
semble est réalisé de manière discrète aux vues des puissances indiquées
dans l’article.
Les références [17, 18] sont le fruit du même travail. Le convertisseur DC-
DC est la seule partie du système proposé qui est intégré dans une tech-
nologie GaAs HBT. Le convertisseur intégré compte 4 transistors et deux
diodes, fonctionne en élévateur de tension à une fréquence de hachage de
10MHz et son rendement atteint 74%. La tension de sortie évolue entre 5
et 9V ce qui procure une amélioration du rendement globale de 64%.
On peut déduire de la ﬁgure 9 de [17] que l’ondulation résiduelle est su-
périeure à 1V et que le temps de réaction du modulateur est limité par
le temps de descente de l’ordre de 500ns. Le spectre de l’alimentation à
découpage est atténué de 60dB par rapport à la fondamentale RF. L’atté-
nuation est élevée bien que l’ondulation résiduelle soit importante, ce bon
résultat est probablement obtenu grâce à l’insensibilité du gain en puis-
sance avec l’alimentation, en particulier car celle-ci a une valeur élevée (5
à 9V).
Le PA n’est pas intégré bien que la technologie utilisée le permette. La
puissance moyenne linéaire déﬁnie pour un test double ton et des IMDs
de -30dB est de 200mW. Toutefois, cette indication n’a que peu de sens
car l’écart entre les tons n’est pas spéciﬁé.
La publication [19] diﬀère des autres publications sur le sujet, notamment
de [17, 18] et pour cette raison ne ﬁgure pas dans la table 3.2. Bien que les
principes ne soient pas semblables, l’auteur de [19] compare ses résultats
avec ceux de [17, 18]. Les deux principes diﬀèrent dans le sens où l’adapta-
tion dynamique se base sur l’amplitude instantanée de l’enveloppe et non
sur la valeur RMS à long terme de l’enveloppe. Le réglage par la valeur
RMS à long terme implique la connaissance préalable de la valeur de l’en-
veloppe en bande de base, au niveau numérique. L’exigence sur la bande
passante du convertisseur DC-DC n’est alors plus aussi contraignante mais
le rendement du PA est moindre.
3.6 Résumé du chapitre
Dans ce chapitre, l’état de l’art des techniques permettant l’augmentation
du rendement d’un PA est passé en revue.
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Pour les modulations à enveloppe constante, la réduction de l’angle de
conduction permet d’augmenter le rendement au détriment du gain et de
la distorsion harmonique .
Pour les modulations à enveloppe variable, la non linéarité du PA génère
des produits d’intermodulation non désirés dans la bande utile du signal.
La conservation de la linéarité et l’augmentation du rendement nécessitent
donc un PA plus complexe. En ajoutant de la complexité, les principes de
Doherty, Linc, EER et l’adaptation dynamique de l’alimentation d’un PA
linéaire permettent tous d’atteindre des performances de rendement élevés
en conservant la linéarité, toutefois chacun de ces principes introduit sa
propre limitation.
4. CHARGE D’UN PA POUR
L’ADAPTATION DYNAMIQUE
DE SON ALIMENTATION
4.1 Introduction
La compréhension de la charge d’un PA pour l’adaptation dynamique de
son alimentation (ﬁg. 3.5) est indispensable à l’élaboration des spéciﬁca-
tions nécessaires à la réalisation du modulateur. La charge que représente
un PA vue de son alimentation dépend de plusieurs paramètres liés à
l’enveloppe du signal RF et aux propriétés thermiques du PA qui sont
étudiés dans ce chapitre. Le but ultime est le développement d’un modèle
de charge pour le PA utilisable pour l’optimisation du modulateur.
La première intention était d’intégrer le système d’adaptation de l’alimen-
tation complet, avec le PA, sur une technologie SiGe. Pour des raisons de
disponibilité et de manque de support de la technologie, une solution ex-
terne pour le PA a été préférée. Toutefois, dans ce chapitre, l’étude porte
sur un PA externe bipolaire ce qui constitue une première étape en vue
d’une intégration complète du système.
4.2 Imposition du point de repos d’un PA
Le point de repos d’un PA linéaire déﬁnit sa classe de fonctionnement
(A,B ou C). Pour les classes les plus linéaires (A et AB), le point de repos
peut être imposé par un courant ou une tension selon la ﬁgure 4.1. Bien
entendu, l’imposition d’un courant ou d’une tension est le cas extrême
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et généralement la source non idéale a un comportement prédominant de
source de tension ou de source de courant. L’imposition d’un courant de
Fig. 4.1: Point de repos imposé par un courant ou une tension
base présente quelques désavantages par rapport à l’imposition en tension
notamment pour des applications discrètes où le gain en courant n’est pas
connu de manière ﬁable. Toutefois, l’inconvénient majeur est la tension
de claquage de la jonction collecteur-base, plus faible pour une imposition
du point de repos par source de courant. En eﬀet, si la jonction collecteur-
base se met à fuir (tension de collecteur élevée), le courant de fuite n’a
d’autre choix que de renforcer le courant de base et par conséquent le
courant de collecteur. Il s’en suit une destruction par phénomène d’ava-
lanche. Ce même phénomène se produit également avec un point de repos
imposé par une tension, ceci pour une tension de collecteur plus élevée,
car le surplus de courant de fuite y est absorbé.
Par ailleurs, une imposition par une tension permet au courant DC d’aug-
menter en présence d’un signal RF (équ. 2.42) ce qui n’est pas possible
avec une imposition en courant. Les performances de linéarité obtenues
en terme de point de compression 1dB sont supérieures avec un point de
repos imposé en tension.
Pour un PA, il est important de pouvoir tirer parti du maximum des ca-
ractéristiques du transistor, en tension et en courant, de sorte à maximiser
la puissance de sortie. C’est entre autre pour ces raisons qu’une imposi-
tion du point de repos par une source de tension est la méthode la plus
usuelle pour les PAs.
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4.3 Variation thermique DC du courant de
collecteur
4.3.1 Emballement thermique
Outre la sensibilité exponentielle du courant de collecteur par rapport
à la tension base-émetteur, la résistance thermique d’un transistor rend
l’imposition du point de repos par une source de tension inadéquate. À
tension base-émetteur constante, le produit de la puissance dissipée par
la résistance thermique (RTH) peut engendrer un emballement thermique
qui mène à la destruction du transistor. Selon [20], l’équation du courant
de collecteur (équ. 4.1 et ﬁg. 4.2) prend une forme transcendante.
Ic ∼= Iso exp
[qVbe − qIc(Re + re + rb/HFE)− Eg(Tj)
KTj
]
Eg(T ) = Ego − βT, Ego = 1.11eV et β = 3.610−4eV/˚ K
(4.1)
La dépendance du courant de saturation Is = Iso exp(−Eg(Tj)/kTj)
rb
re
Re
Vc
Ic
Vbe
Vbei
Fig. 4.2: Légende pour l’équation 4.1
avec la température est presque entièrement déterminée par le terme ex-
ponentiel. Le courant de saturation Iso est alors quasi indépendant de
la température, du moins par comparaison avec le terme exponentiel. La
température de jonction, en présence d’auto-échauﬀement, est donnée par
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l’équation 4.2 qui est la somme de la température ambiante et du produit
puissance dissipée par résistance thermique (jonction à température am-
biante RTHjA).
T j ∼= TA + RTHjAVcIc (4.2)
L’exemple représenté par la ﬁgure 4.3 se rapporte à la ﬁgure 4.2 et consiste
à imposer un potentiel Vbe ﬁxe, de faire varier la tension de collecteur et
d’observer l’évolution du courant de collecteur. Cet exemple nécessite la
résolution numérique de l’équation transcendante 4.1 dans laquelle Tj est
remplacé par l’équation 4.2. L’inﬂuence de la résistance thermique est
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Iso = 0.13fA
RTH = 50˚ K/W
RTH = 100˚ K/W
RTH = 150˚ K/W
Fig. 4.3: courant de collecteur avec auto-échauﬀement
signiﬁcative, avec la valeur maximum RTH = 150˚ K/W , le transistor
est proche de l’emballement thermique qui est donné par la condition
∂Vbe/∂Ic = 0.
Dans ces conditions, la stabilité thermique est obtenue par l’ajout d’une
résistance d’émetteur ou de base [21] dite de ballast.
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4.3.2 Résistance de ballast
La ﬁgure 4.4 est comparable à la ﬁgure 4.3, toutefois, une résistance de
ballast, (Re = 0.5 Ω), a été ajoutée et la tension de base légèrement com-
pensée de sorte à obtenir le même courant initial et garantir ainsi une
dissipation thermique identique. Grâce à la résistance de ballast, la va-
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RTH = 100˚ K/W
RTH = 150˚ K/W
Fig. 4.4: courant de collecteur avec auto-échauﬀement et résistance de
ballast Re dans l’émetteur
riation du courant de collecteur en fonction de la puissance dissipée est
beaucoup plus faible.
Le transistor ainsi dégénéré par sa résistance d’émetteur produit une linéa-
rité supérieure et un gain inférieur. Le domaine des PAs RF requiert des
gains élevés pour limiter le nombre d’étages, par conséquent, les critères
de gain et de stabilité thermique résultent d’un compromis. Il est donc
primordial pour un PA RF que la résistance thermique soit aussi faible
que possible pour ne pas dégrader les performances de gain du transistor.
Une résistance thermique faible est obtenue en réduisant l’épaisseur de la
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puce et en favorisant le passage du ﬂux thermique de la puce vers la source
iso thermique correspondant à la température ambiante TA(heatsink en
anglais). La construction du boîtier joue donc un grand rôle non seule-
ment pour les performances RF mais aussi dans sa capacité à dissiper
l’énergie thermique.
4.4 Variation thermique dynamique du
courant de collecteur
4.4.1 Puissance dissipée dans un PA RF
La puissance dissipée dans un transistor (équ. 4.3) est la somme des puis-
sances absorbées dont on soustrait la puissance fournie. Outre la puis-
sance consommée de l’alimentation, principalement VcIc, la puissance RF
de sortie PsRF et dans une moindre mesure la puissance d’entrée PeRF
inﬂuencent la puissance dissipée.
Pdiss ∼= VcIc + PeRF − PsRF (4.3)
Dans le cas de l’adaptation dynamique de l’alimentation (Vc) ou d’un
PA de classe AB dont le courant varie passablement en fonction du ni-
veau de puissance RF, les variations de la puissance dissipée peuvent être
conséquentes et plus ou moins rapide en fonction des caractéristiques de
l’enveloppe.
Quelle peut alors être l’inﬂuence de ces variations dynamiques de puis-
sance et de température de jonction sur la linéarité du PA et quelles
peuvent être les directives à prendre pour minimiser leurs eﬀets ? Pour
répondre à ces questions, il faut disposer d’un modèle thermique du tran-
sistor.
4.4.2 Modèle thermique du BJT
À la section 4.3 le rôle de la résistance thermique pour la stabilité du
point de repos a été démontré. La résistance thermique est suﬃsante pour
caractériser le comportement du transistor pour des variations temporelles
lentes de la puissance dissipée. L’impédance thermique est utilisée lorsque
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la dimension temporelle ne peut pas être négligée, en particulier dans le
cas de l’adaptation dynamique de l’alimentation d’un PA. La forme la plus
simple de modèle thermique et souvent utilisée ( [22], [23]) est représentée
à la ﬁgure 4.5. L’analogie thermique-électrique dont la correspondance
Ic Vce
Pdiss = VceIc
RTH CTH
ZTH
Tj
TA
Fig. 4.5: modèle thermique du premier ordre
peut être trouvée dans [25] associe au ﬂux thermique (puissance dissipée),
un courant, à l’inertie thermique, un condensateur et à la température,
une tension électrique.
En règle générale, plus la taille d’un transistor est grande plus sa constante
de temps thermique (τTH = RTHCTH) est grande. En d’autres termes,
les variations de température de jonction d’un transistor de grande taille
sont restreintes à des fréquences basses.
Le modèle de la ﬁg. 4.5 ne constitue qu’une approximation du premier
ordre, un modèle avec une structure de ligne de transmission du type
RC [24] se rapproche plus de la réalité physique.
L’équation aux dérivées partielles (équ. 4.4) modélise le comportement
petits signaux du courant de collecteur par rapport à la tension base-
émetteur et la température.
∆Ic =
∂Ic
∂Vbe
∆Vbe +
∂Ic
∂T
∆T (4.4)
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Le terme ∂Ic/∂Vbe est la transconductance gm et la dérivée partielle du
courant de collecteur par rapport à la température (4.6) nécessite de dé-
river l’expression du courant de collecteur en mode direct (4.5).
Ic = Iso exp
(qVBE − Ego + βT
KT
)
(4.5)
∂Ic
∂T
= gm
Ego/q − Vbe
T
= gmST (4.6)
Le terme ST est la sensibilité en température de la tension aux bornes de
la jonction base-émetteur. Cette sensibilité varie peu pour une utilisation
normale du transistor, en considérant une tension vbe typique de 0.7V,
une température de 293˚ K et une énergie de bande interdite de 1.11eV,
ST = 1.4mV/˚ K. Dans la littérature ( [26]), la valeur typique donnée est
ST = −2mV/˚ K. Le signe négatif s’explique par les trois représentations
petits signaux du modèle thermique du transistor de la ﬁgure 4.6 dans
lesquelles, le courant de base est négligé. À la première représentation, la
b
c
e
c
e
b
c
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∆Vbe
∆Vbe
∆Vbe
∆T
∆T
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gmST
ST
ST
gmgmgm
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∆Ic = gm∆Vbe + gmST∆T −→ ST > 0
∆Ic = (∆Vbe + ST∆T )gm −→ ST < 0
∆Ic = (∆Vbe + ST∆T )gm −→ ST < 0
Fig. 4.6: Représentations équivalentes du modèle thermique petits si-
gnaux
valeur de ST est considérée positive car l’inﬂuence de la température agit
de manière positive sur le courant de collecteur. Aux représentations 2 et
3, ST est négatif ca l’inﬂuence de la température agit négativement sur la
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tension base-émetteur si le courant de collecteur est maintenu constant.
Le modèle thermique petits signaux complet, représenté à la ﬁgure 4.7,
est un assemblage des ﬁgures 4.5 et 4.6. Une utilisation de ce modèle
dans une analyse petits signaux de type Spice nécessite l’information du
courant de repos (Icq) et de la tension de repos (Vceq ) aﬁn d’évaluer
correctement ses variations de puissance. Il est également nécessaire de
disposer d’un multiplicateur capable de réaliser une multiplication de deux
petits signaux tels que donnés par l’équation 4.7.
P =
(
Vceq + ∆Vce cos(ωt)
)(
Icq + ∆Ic cos(ωt + ϕ)
)
= Pq + ∆P + P2ω
⇒Pq = VceqIcq +
∆Vce∆Ic
2
cos(ϕ)
⇒∆P = Vceq∆Ic cos(ϕ) cos(ωt) +
[
∆VceIcq − Vceq∆Ic sin(ϕ)
]
sin(ωt)
⇒P2ω = ∆Vce∆Ic2 cos(2ωt + ϕ)
(4.7)
Une analyse petit signal n’évalue que le terme de variation de puissance,
c’est-à-dire, ∆P . Le terme de puissance au double de la pulsation d’ana-
lyse (P2ω) est négligé.
La résistance de sortie du transistor (ro) permet d’obtenir des résultats
de simulation réaliste pour l’analyse de l’impédance vue depuis le col-
lecteur. Tout autre élément comme la capacité Miller ou les résistances
intrinsèques de base et d’émetteur peuvent également être ajoutées.
Il est aussi possible d’utiliser le modèle thermique (ﬁg. 4.7) avec un mo-
dèle large signal du type Spice ne prenant pas en compte les variations
dynamiques de ses paramètres en fonction de la température. La publica-
tion [23] propose quelques exemples de distorsion thermique induits par
l’auto-échauﬀement des transistors et résultant de simulations où des mo-
dèles analogues à celui de la ﬁgure 4.7 sont utilisés.
4.4.3 Imposition du point de repos par une tension
constante
L’utilité du modèle développé à la section 4.4.2 est de comprendre l’in-
ﬂuence que peuvent avoir les variations de puissance dynamiques dans le
transistor sur la linéarité RF du PA. À l’instar des ﬁgures 4.3 et 4.4, la
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Fig. 4.7: Modèle thermique petits signaux complet
puissance du PA est variée mais, cette fois-ci, dynamiquement en impo-
sant une tension de collecteur sinusoïdale sur une plage de fréquence où
les phénomènes thermiques sont susceptibles d’apparaître. Ceci permet de
simuler l’adaptation dynamique de la tension d’alimentation du PA. Pour
ce faire, le modèle représenté à la ﬁgure 4.7 est utilisé avec les paramètres
suivants :
Icq = 50mA, V a = 30V, RTH = 80˚ C/W,
CTH = 100e− 6 Ws/˚ C, ST = −2e− 3
⇒ gm = Icq/26mV ∼= 2 & ro = V a/Icq = 600Ω
⇒ τTH = 8ms & fcTH = 1/(2πτTH) = 20Hz
Les stimulations électriques sur les accès du transistor sont donnés par la
ﬁgure 4.8 : La stimulation du collecteur comporte une partie DC indis-
pensable au calcul correct de la puissance dissipée dans le transistor. Le
point de repos est imposé par une source de tension sur la base, il n’y a
donc pas d’accroissement au sens petit signal, et l’émetteur est connecté
à la masse.
Les résultats de cette simulation petit signal sont présentés à la ﬁgure 4.9.
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Ic
=
vc
t
Zc
vc = 2 + 1 sin(2πft)
f = 0.1Hz . . . 10KHz
Fig. 4.8: stimulation petits signaux
Chaque résultat de mesure est donné sous forme d’amplitude et de phase
pour 1V d’excitation et une phase nulle au collecteur.
La variation de la température de jonction T j est maximum et en phase
en basse fréquence. En raison de l’inertie thermique représentée par la
capacité thermique CTH , les variations de température commencent à di-
minuer de manière signiﬁcative à partir d’une fréquence de quelques Hertz
et tendent vers une valeur nulle vers 1kHz. La phase chute également et
tend, à fréquence élevée, vers une valeur de -90˚ .
L’impédance vue du collecteur (Zc) n’est pas égale à la résistance de sor-
tie ro du transistor comme on pourrait s’y attendre, du moins pas sur
toute la plage de fréquence simulée. En basse fréquence, l’impédance vue
du collecteur est principalement résistive et de faible valeur, une dizaine
d’ohm. Le courant de collecteur varie donc en phase avec la tension de
collecteur à cause de la dépendance thermique du courant en fonction
de la température (gmST ). À mi-chemin entre la fréquence minimum et
maximum de simulation, Zc présente une forte partie réactive en raison
du déphasage de la température par rapport à la puissance dissipée dans
le transistor. L’impédance vue du collecteur, à la fréquence de simulation
maximale, tend vers la résistance de sortie du transistor ro car les varia-
tions de température de jonction tendent vers zéro.
Comme déjà mentionné précédemment, en basse fréquence, le courant de
collecteur est modulé par la variation de la température de jonction. Le
taux de modulation atteint 100% du courant de repos Icq . À l’instar de
la variation de température, la variation du courant de collecteur diminue
avec la fréquence et tend vers 1V/ro. Aux fréquences maximum et mini-
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Fig. 4.9: Simulation thermique petit signal avec point de repos imposé
par une tension.
Zc, impédance vue du collecteur ; Tj, variation de la tempéra-
ture de jonction ; Ic, variation du courant de collecteur
mum, la phase du courant est nulle, à mi-chemin le courant est en retard
par rapport à la tension de collecteur.
Dans le cadre de l’adaptation dynamique de l’alimentation d’un PA, la
variation du courant de collecteur de 100% est susceptible de moduler
dynamiquement le gain du PA de manière extrême et de générer ainsi de
la distorsion AM-AM et AM-PM. Pour rappel, à la section 2.3.3, une va-
riation dynamique du gain déphasée par rapport à l’enveloppe du signal
RF génère une asymétrie des produits d’intermodulation pour un test de
linéarité double ton.
L’excitation générée pour la ﬁgure 4.9 est proche de ce que pourrait être
la tension de collecteur lorsque celle-ci est adaptée dynamiquement pour
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un test de linéarité double ton. L’imposition du point de repos par une
tension ﬁxe est donc incompatible avec l’adaptation dynamique de l’ali-
mentation d’un PA car elle génère une variation du courant de repos dans
de larges proportions et donc de la distorsion RF.
4.4.4 Imposition du point de repos par miroir de
courant
La méthode conventionnelle pour ﬁxer le point de repos d’un PA est le
miroir de courant. Cette méthode présente le double avantage de pouvoir
ﬁxer le point de repos par un courant tout en conservant une impédance
faible (UT /Iq) sur la base du transistor faisant oﬃce de PA (ﬁg. 4.10).
Le transistor dont le courant est miré est isolé du signal RF par une
inductance. Un grand rapport n pour le miroir de courant diminue la
RF
RF
Q1 Q2
nIqIq
1 : n
Fig. 4.10: Imposition du courant de repos par miroir de courant
consommation nécessaire à l’application du point de repos.
D’un point de vue thermique, les risques d’emballement sont plus faibles
dans la mesure où un échauﬀement du transistor principal se propage
vers le transistor ﬁxant le point de repos et de ce fait contribue à stabili-
ser le miroir de courant. La propagation de l’échauﬀement est modélisée,
ﬁgure 4.11, par un modèle R′TH -C
′
TH de ligne de transmission dont on
peut trouver des exemples dans [24] et [25]. Le transistor de puissance
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Fig. 4.11: Propagation thermique dans le miroir de courant
Q2 génère une réaction thermique positive sur son courant de collecteur
alors que la variation de température sur le transistor de référence T j1
induit une contre-réaction. La variation du courant de collecteur est donc
sensible à la diﬀérence de température entre Q2 et Q1. La compensation
thermique fournie par le transistor Q1 au transistor Q2 est eﬃcace si les
conditions suivantes sont vériﬁées :
1. La diﬀérence de température, c’est-à-dire, ∆T j = ∆T j2−∆T j1 ≥ 0
reste constante et idéalement nulle.
2. L’impédance thermique de Q2 chute en fonction de la fréquence à
une valeur faible tout en conservant une diﬀérence de température
∆T j idéalement nulle.
Si la diﬀérence de température ∆T j n’est pas idéalement nulle, une varia-
tion de puissance dans le transistor Q2 se répercute de manière non égale
sur les températures de jonction T j2 et T j1. De par la sensibilité ther-
mique ST de la tension base-émetteur, l’accroissement de la tension de
base de Q2, générée par Q1, n’est pas suﬃsant pour permettre au courant
de Q2 de rester constant. Il y a donc modulation thermique du courant de
repos de Q2. La modulation du courant de repos gm2∆T j se traduit par
une augmentation du gain en phase avec un accroissement de la puissance
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dissipée pour autant que la phase de ∆T j soit nulle.
La deuxième condition traduit le fait que si l’impédance thermique tombe
à une valeur faible, alors les variations thermiques sont annulées et la
réponse du miroir de courant n’est plus tributaire de ∆T j.
4.4.5 Étude de la réponse thermique d’un miroir de
courant
Le modèle simple d’impédance thermique de la (ﬁg.4.5) est suﬃsant pour
une approximation du premier ordre du comportement thermique du tran-
sistor.
Le couplage thermique déﬁni comme ∆T j1/∆T j2 est déterminé au cas
par cas car il ne peut être obtenu simplement en raison des nombreux fac-
teurs géométriques liés à la disposition, à la taille des transistors formant
le miroir de courant. La disposition des transistors du miroir est le résultat
d’un compromis qui optimise les performances RF par une interconnexion
simple, la dissipation thermique du transistor de puissance et le couplage
thermique.
La structure du miroir de courant du PA utilisé pour le démonstrateur
(ﬁgure 4.12), est utilisé comme exemple pour déterminer le couplage ther-
mique. Le rapport du miroir de courant vaut 14, donc 14 émetteurs
E1...E7 E8...E14
référence dummy
140um
370um
440um
Fig. 4.12: Disposition des transistors composants le miroir de courant
du démonstrateur
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(E1...E7 et E8...E14) sont disposés sur la puce, symétriquement par rap-
port à la longueur et la largeur de celle-ci. Au centre se trouvent le tran-
sistor de référence et un transistor inutilisé (dummy) pour garantir la
symétrie et un bon appariement.
Le couplage thermique entre les 14 transistors qui constituent le PA RF et
le transistor RF est déterminé en discrétisant la puce de silicium en petit
volumes élémentaires, ce qui est représenté à la ﬁgure 4.13. Le maillage est
Fig. 4.13: maillage thermique du miroir de courant
ﬁn aux endroits où les gradients thermiques sont élevés. À priori, ceux-ci
sont élevés aux endroits où la dissipation thermique est élevée, c’est-à-dire
sous les émetteurs des transistors au niveau de la zone de déplétion entre
collecteur et émetteur. Un procédé itératif permet d’aﬃner le maillage
aux endroits où les gradients thermiques sont les plus élevés.
Seule la puce est prise en compte dans l’étude du couplage thermique,
l’hypothèse d’une inﬂuence négligeable du boîtier plastique est faite car la
conductivité thermique du silicium (λSi = 149W/˚ K/m) est bien meilleure
à celle du plastique (p.ex, pour le polypropylène λpp = 0.22W/˚ K/m). Le
ﬂux thermique se propage donc vers le bas à travers la colle et la double
patte d’émetteur du boîtier sur laquelle la puce est collée et ﬁnalement,
le PCB est considéré comme un isotherme.
La construction du boîtier (voir Annexe A) et l’épaisseur particulière-
ment faible de la puce permet de combiner une inductance d’émetteur
faible (0.2nH) et une bonne dissipation thermique. Une faible inductance
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d’émetteur est primordiale pour éviter une dégénération de l’émetteur
ayant pour principal inconvénient de limiter l’excursion de tension du col-
lecteur et par conséquent la puissance de sortie.
Conformément à la ﬁgure 4.14, à chaque cube du maillage est associé une
résistance thermique dans chaque direction x,y et z de propagation du
ﬂux thermique et une capacité thermique modélisant l’inertie thermique
du volume du cube considéré. Pour le calcul des résistances thermiques
x
y
z ∆x
∆y
∆z
Rx
Ry
Rz
CTH
Fig. 4.14: Équivalent thermoélectrique d’un volume élémentaire du
maillage
(équation 4.8), seule la conductivité du silicium λSi = 149W/˚ K/m et les
dimensions du volume élémentaire du maillage sont nécessaires. Le cal-
cul de la capacité thermique, équation 4.9, requiert la connaissance de la
masse volumique et de la chaleur massique du silicium, respectivement
ρSi = 2.33kg/m3 et cSi = 760J/kg/˚ K.
Rx =
∆x
λSi∆y∆z
Ry =
∆y
λSi∆x∆z
Rz =
∆z
λSi∆x∆y
(4.8)
CTH = cSiρSi∆x∆y∆z (4.9)
Le maillage proposé à la ﬁgure 4.13 génère environ 4000 volumes élémen-
taires donc 16000 composants en tenant compte du modèle élémentaire
de la ﬁgure 4.14.
La modélisation de la puce en silicium par un équivalent électrique est ins-
piré de [25] et permet de révéler les eﬀets thermiques dynamiques. Bien
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entendu, un maillage ﬁn, au détriment du temps de simulation, donne
de meilleurs résultats principalement pour des phénomènes thermiques
transitoires rapides. Le comportement essentiellement passe-bas de l’équi-
valent électrique du réseau permet toutefois d’obtenir de bons résultats
avec un maillage moyen car les phénomènes thermiques transitoires sont
fortement atténués.
L’introduction manuelle d’un réseau électrique de cette importance n’est
pas concevable. Le réseau est donc généré de manière automatique à l’aide
d’un programme Matlab se trouvant dans l’annexe A.
L’emplacement de la zone de déplétion entre collecteur et émetteur où la
puissance est dissipée ne se trouve pas exactement en surface, néanmoins,
les entrées du réseau se font en surface de la puce au niveau des émetteurs
de chaque transistor, par hypothèse, cette simpliﬁcation n’inﬂuence pas
le résultat ﬁnal. Sur chaque émetteur, un ﬂux de puissance identique est
donc imposé à l’aide de sources de courant AC qui permettent de tenir
compte des eﬀets dynamiques de l’inertie thermique.
Les sorties sont les tensions présentes sur chaque émetteur aﬁn de déduire
une température de jonction moyenne T j2 pour le transistor de puissance
et T j1 conformément à la ﬁgure 4.11. La ﬁgure 4.15 représente la manière
dont les ﬂux de puissance sont imposés au réseau au moyen de 14 × 5
sources de courant distribuées sur la surface de chaque xeme émetteur
en 5 points (y) équidistants. La somme des 14 × 5 ﬂux thermiques est
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Fig. 4.15: Imposition des ﬂux de puissance au niveau des émetteurs
normalisé à 1 Watt ou 1 Ampère en équivalence électrique, la fréquence
d’excitation du ﬂux thermique couvre la plage où les phénomènes ther-
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miques sont susceptibles d’apparaître, c’est-à-dire, jusqu’à une dizaine de
MHz au maximum.
Lorsque le réseau est généré, il peut faire l’objet d’une simulation petits
signaux avec n’importe quel simulateur de type Spice. Le simulateur ADS
permet d’exporter le résultat de chaque noeud de la simulation (dataset)
dans un ﬁchier texte, une routine Matlab (annexe A) se charge de ré-
colter l’amplitude des variations thermiques à la surface de la puce pour
une fréquence donnée. La ﬁgure 4.16 représente donc la distribution de la
température à la surface du miroir de courant.
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Fig. 4.16: Distribution de l’amplitude de la variation de température à la
surface du miroir de courant pour une variation de puissance
de 1W et une fréquence d’excitation de 1Hz
En raison de l’excellente conductivité thermique du silicium, les gradients
thermiques sont élevés, en d’autres termes, des variations thermiques im-
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portantes en surface entre zones chaudes (émetteurs) et zones froides s’ef-
fectuent sur de courtes distances. Le couplage thermique entre émetteurs
est donc faible, notamment les émetteurs x=7 et x=8 (voir ﬁgure 4.15)
subissent des variations de température moindre que les autres émetteurs
par comparaison à ceux se trouvant aux centres (x=3-4 & x=10-11) dont
la variation de température est maximum.
La distribution non uniforme de température de jonction de chaque émet-
teur au sein d’un même transistor est à l’origine des défauts de type
"hot-spotting" [27], [28] où un émetteur (le plus chaud) domine le fonc-
tionnement du transistor et s’emballe thermiquement ce qui mène à la
destruction du transistor.
Le transistor de référence du miroir de courant subit une variation de
température encore moins élevée que les émetteurs avec les indices x=7
et x=8 puisqu’il se trouve dans le "puits" thermique au centre du miroir
de courant. Le couplage thermique déﬁnit comme ∆T j1/∆T j2 selon la
ﬁgure 4.11 n’est donc de loin pas unitaire malgré la proximité relative des
transistors de référence et de puissance.
Les équations 4.10 permettent de faire le lien entre les notations de tem-
pérature des ﬁgures 4.11 et 4.15.
∆T j1 =
1
5
5∑
y=1
∆T 0y
∆T j2 =
1
14× 5
14∑
x=1
5∑
y=1
∆Txy
(4.10)
Avec les variations de température de jonction du transistor de puissance
et de celle de la jonction du transistor de référence on peut calculer la
diﬀérence de température de jonction ∆T j = ∆T j2 −∆T j1, l’impédance
thermique du transistor de puissance ZTH = T j2/1W et le couplage ther-
mique KTH = ∆T j1/∆T j2.
Ces résultats sont représentés à la ﬁgure 4.17 pour un ﬂux total de puis-
sance de 1 Watt et pour une fréquence allant de 1Hz à 100MHz. Les
conditions énoncées à la section 4.4.4 et requises pour une bonne contre-
réaction thermique du miroir de courant sont en partie vériﬁées. La diﬀé-
rence de température entre jonctions ∆T j reste constante jusqu’à 10KHz,
à cette fréquence, l’impédance thermique a chuté au tiers de sa valeur
maximale. La phase de ∆T j reste également nulle jusqu’à 10KHz, dans
le cas de l’adaptation dynamique de l’alimentation du PA, la modulation
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Fig. 4.17: réponse thermique du miroir de courant et impédance ther-
mique du transistor de puissance
thermique du courant de repos est donc en phase avec l’enveloppe du
signal RF. À la section 3.5.4, il a été montré que le gain en puissance pe-
tit signal dépend peu du courant de repos mais que la caractéristique de
compression peut être aﬀectée. Jusqu’à 10KHz, la caractéristique de com-
pression est modulée en phase alors qu’au delà, le déphasage peut générer
de la distorsion. Comme l’impédance thermique est faible et chute avec
la fréquence, la distorsion produite est limitée. Le miroir de courant oﬀre
donc une basse impédance au PA et une bonne contre-réaction thermique
sur une large plage de fréquence.
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4.4.6 Validation de la réponse thermique du miroir
de courant
La réponse thermique du miroir de courant obtenue par éléments ﬁnis ne
peut être pratiquement mesurée, en particulier la température. La valida-
tion de la réponse thermique du miroir de courant se déduit indirectement
par une méthode qui consiste à mesurer l’impédance de sortie du transis-
tor de puissance et de la comparer avec celle obtenue grâce à un modèle
thermique. Le modèle thermique, pour ce cas, est basé sur le modèle ther-
mique petits signaux représenté à la ﬁgure 4.7. Les fonctions de transfert
∆T j1/∆P et ∆T j2/∆P obtenue par éléments ﬁnis nécessitent un réseau
de plus de 16000 résistances et capacités ce qui ralentit considérablement
toute simulation. Les fonctions de transfert sont donc évaluées par des
polynômes à multiples pôles et zéros selon les équations 4.11 et 4.12. Les
valeurs des pôles et des zéros sont trouvées par optimisations multiples
avec le logiciel de simulation ADS.
∆T j2
∆P
= K2
(1 + jωωz1 )(1 +
jω
ωz2
) . . . (1 + jωωz4 )
(1 + jωωp1 )(1 +
jω
ωp2
) . . . (1 + jωωp5 )
K2 =46
ωz1 ≈2π15.5, ωz2 ≈ 2π914.5, ωz3 ≈ 2π44.1e3, ωz4 ≈ 2π706.2e3
ωp1 ≈2π10.6, ωp2 ≈ 2π557, ωp3 ≈ 2π25.9e3, ωp4 ≈ 2π297.3e3
ωp5 ≈2π2.17e6
(4.11)
∆T j1
∆P
= K1
(1 + jωωz1 )(1 +
jω
ωz2
)
(1 + jωωp1 )(1 +
jω
ωp2
) . . . (1 + jωωp7 )
K1 =29
ωz1 ≈2π21.4, ωz2 ≈ 2π2.8e3
ωp1 ≈2π10.7, ωp2 ≈ 2π580.7, ωp3 ≈ 2π14.6e3, ωp4 ≈ 2π463.4e3
ωp5 ≈2π463.7e3, ωp6 ≈ 2π2.04e6, ωp7 ≈ 2π2.06e6
(4.12)
Le modèle thermique complet utilisé pour la simulation de l’impédance
de sortie du miroir de courant Zc est présenté à la ﬁgure 4.18.
Le transistor de référence du miroir de courant sert de contre-réaction
thermique au transistor de puissance. Les éléments tels que la capacité
Miller cµ, la résistance dynamique base-émetteur rπ et la capacité de dif-
fusion cπ sont inclus dans le modèle, leurs eﬀets sont prépondérants sur
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l’impédance de sortie du miroir aux fréquences élevées. La résistance dy-
namique, la capacité de diﬀusion et la résistance intrinsèque de la base du
transistor de référence sont normalisées au rapport du miroir de courant
n. La résistance de sortie ro est négligée étant donné que l’impédance est
dominée par n/gm. Les valeurs de ro, rb et re du modèle sont déduites des
Cπ
n rπn
gm/n
cπ rπ
gm
cµ
Icq ro
ST ST
∆T j1 ∆T j2
équ. 4.12
équ. 4.11
1V/A
1V/V 2
vc = 2 + 1 sin(2πft)
V c
f = 0.1Hz . . . 30MHz
t
Zc
icrb n
rb
re n re
Fig. 4.18: Modèle thermique petits signaux du miroir de courant
paramètres S donnés par le fabricant du miroir de courant et les autres
valeurs sont fonctions du courant de polarisation Icq = 100mA selon le
récapitulatif suivant :
ro = 350Ω, rb = 5Ω, re = 0.05Ω
Bo ≈ 100, fT ≈ 25GHz
Icq = 100mA, gm ≈ 3.8A/V, rπ = Bo/gm ≈ 26Ω
cπ ≈ gm/(2πfT ) ≈ 24pF, cµ ≈ 0.5pF
n = 14, ST = −1.6mV/˚ C
La partie imaginaire et réelle de l’impédance de sortie du miroir de cou-
rant en équivalent série et parallèle sont représentés à la ﬁgure 4.19. Le
résultat de la simulation est très proche de l’impédance mesurée ce qui
démontre la validité du modèle thermique petit signal du miroir de cou-
rant.
La partie résistive de l’impédance de sortie du miroir de courant est pré-
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dominante. En basse fréquence, en raison de la compensation thermique
non idéale, la résistance de sortie du miroir de courant est telle que la
tension d’Early paraît faible. D’autre part, l’impédance de sortie a un
caractère inductif, puis capacitif à partir de quelques mégahertz. Le com-
portement inductif provient de l’absence de compensation thermique à
partir de 10KHz, le transistor RF subit alors son auto-échauﬀement. La
chute de la partie résistive à partir de quelques mégahertz est due à la
charge active formée par la transconductance, la capacité Miller et de la
résistance de base du transistor RF.
Par comparaison avec la ﬁgure 4.9, la variation de l’impédance du miroir
de courant est moindre et donc la variation du courant de repos aussi.
Étant donné la dépendance modérée du gain en puissance d’un PA par
rapport à son courant de repos (c.f. 3.5.4), la distorsion RF générée par la
modulation thermique du courant de repos par l’adaptation dynamique de
la tension d’alimentation est donc maîtrisée au mieux en utilisant un mi-
roir de courant pour la polarisation. Quelques précautions sont à prendre
pour la mesure de l’impédance de sortie d’un miroir de courant dont la
fréquence de transition fT se situe aux alentours de 25GHz. En eﬀet les
risques d’oscillations sont élevés, la procédure la plus adaptée dans ce cas
est la mesure du miroir de courant en tant que PA inconditionnellement
stable. Les éléments constituants les réseaux d’adaptation d’entrée et de
sortie n’inﬂuencent pas la mesure à des fréquences de l’ordre du méga-
hertz. L’alimentation d’un PA est généralement une source de tension de
très faible impédance qui couvre le DC, la fréquence maximum d’utilisa-
tion et ses harmoniques. Si tel n’est pas le cas, en particulier en basse
fréquence où le gain du PA est le plus grand, les risques d’oscillations sont
élevés. La boucle du produit de la transconductance par l’impédance de
l’alimentation et de la capacité Miller constitue un risque élevé de réaction
positive sur l’entrée du PA. La source de tension utilisée pour faire varier
la tension de collecteur doit donc être de faible impédance sur toute la
plage de mesure. Le courant absorbé par le PA est mesuré par une pince
ampère-métrique reliée à un oscilloscope.
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Fig. 4.19: Mesure et modèle de l’impédance de sortie du miroir de cou-
rant en équivalent série et parallèle
4.5 Variation dynamique du courant de
collecteur
À la section 2.5.9, en présence d’un signal à enveloppe variable, l’inﬂuence
de l’angle de conduction d’un PA sur le courant DC et le courant en bande
de base est étudiée. Lorsque les non linéarités du PA sont faibles, le courant
DC et le courant en bande de base sont proportionnels à la puissance
présente sur l’entrée du PA. Le modèle complet de la ﬁgure 4.20 tient
compte de cette dépendance en la modélisant par une source de courant
contrôlée par la puissance d’entrée RF. Le gain de la source contrôlée est
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déduit, soit d’une mesure, soit d’une simulation dans le cas où un modèle
large signal du transistor est disponible.
La puissance dissipée dans le transistor en présence d’un signal RF est
donnée par l’équation 4.3. La part de la puissance dissipée causée par la
présence du signal RF (PdissRF ) est exprimée en fonction de la puissance
d’entrée RF et du gain en puissance qui lui-même dépend de l’alimentation
du PA (Vc). Cette dépendance est donc inclue au modèle de la ﬁgure 4.20
selon l’équation 4.13.
PdissRF =
(
1−Gp(Vc)
) · PeRF (4.13)
Le gain en puissance Gp en fonction de l’alimentation (ﬁg. 3.7) peut être
évalué à l’aide de polynômes.
Le modèle complet de la ﬁgure 4.20 possède donc deux entrées, l’alimen-
tation Va ou Vc et la puissance RF présente à l’entrée du PA. Cela permet
d’exécuter une simulation de type transitoire sans tenir compte du com-
portement RF du PA et donc d’économiser du temps de calcul.
Σ
Cπ
n
rπ · n
gm
n
cπ rπ
gm
cµ Ic2∆ic2 ∆icDC
∝ PeRF
(
1 −Gp(Vc)
) · PeRF
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Fig. 4.20: Modèle complet de la charge du PA pour le modulateur
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4.6 Résumé du chapitre
Dans ce chapitre, la charge que représente un PA RF pour un modula-
teur est étudiée. L’étude est restreinte au cas d’un PA RF en technologie
bipolaire. Pour ce faire, il est nécessaire de s’intéresser aux diﬀérentes
techniques d’imposition du courant de repos du PA par rapport à la sta-
bilité thermique d’une part et par rapport aux performances RF d’autre
part. Le miroir de courant permet d’imposer le courant de repos par une
impédance de source basse favorable à une bonne linéarité et une robus-
tesse face à une désadaptation de la charge en sortie. De plus, la stabilité
thermique n’est pas obtenue uniquement à l’aide de résistances d’émetteur
dites de ballaste qui pénalisent le gain en puissance mais par compensa-
tion thermique. Pour le PA externe utilisé, la compensation thermique est
étudiée par discrétisation en éléments ﬁnis de la puce du PA. La compen-
sation est eﬀective pour des variations thermiques allant jusqu’à 10kHz
et inﬂuence de manière signiﬁcative la charge vue de l’alimentation du
PA. Un modèle mixte petit et large signal qui inclut les appels de cou-
rant d’ordre thermique et dynamique est élaboré et permet de simuler la
charge en mode transitoire sans avoir à tenir compte du comportement
RF du PA.
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5. ARCHITECTURE DU
MODULATEUR
5.1 Introduction
Ce chapitre décrit l’architecture du modulateur de sorte qu’il réponde au
mieux aux critères de la charge étudiée au chapitre 4. L’architecture du
modulateur doit permettre d’atteindre les principaux objectifs qui sont la
vitesse, le rendement et la capacité à répondre à des variations rapides de
courant. L’alimentation du PA est une réplique de l’enveloppe du signal
RF mais contrairement au principe de l’EER (section 3.5.3), une réplique
modérément ﬁdèle est suﬃsante dans le cas de l’adaptation dynamique de
l’alimentation.
Une architecture élévateur-abaisseur de tension est justiﬁée par le fait que
l’alimentation du modulateur, la batterie, ﬂuctue passablement. Comparé
à un modulateur abaisseur de tension, la complexité d’un tel système est
plus grande et les performances en vitesse et rendement sont moindres.
D’autre part, les tensions de claquage requises pour la technologie utilisée
doivent être plus élevées que dans le cas d’un abaisseur simple.
Le choix d’une architecture de modulateur de type abaisseur de tension,
étudiée dans ce chapitre, est donc dicté par les objectifs de vitesse et de
rendement à atteindre et par la tension maximum d’alimentation de la
technologie mise à disposition.
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5.2 Modulateur abaisseur de tension
classique
La ﬁgure 5.1 représente un régulateur classique basé sur une modulation
de largeur d’impulsion (PWM pour pulse width modulation). Celle-ci est
générée par comparaison d’une forme d’onde de type triangulaire avec le
signal d’erreur intégré ou par une boucle de type sigma-delta.
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Fig. 5.1: Modulation de largeur d’impulsion générée par comparaison
avec une forme d’onde triangulaire ou par une boucle sigma-
delta du premier ordre
5.2.1 Génération PWM par boucle sigma-delta
Dans le cas de la boucle sigma-delta, la grandeur digitale utilisée pour
la contre-réaction se fait sur le commutateur de sortie. Si l’inductance
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comporte une partie résistive ou si la charge est dynamique, la tension de
sortie vs ne correspond alors pas exactement à la moyenne de vsw. Pour
cette raison, il est préférable que la contre-réaction s’eﬀectue directement
au niveau de la charge, ce pour quoi la boucle sigma-delta n’est pas bien
adaptée.
5.2.2 Génération PWM par comparaison avec une
forme d’onde triangulaire
Pour qu’un tel système possède une marge de phase suﬃsante et soit
stable, la pulsation pour laquelle le gain de l’intégrateur est unitaire (ωint)
doit être bien inférieure à la pulsation ωn où le ﬁltre LC génère un dépha-
sage de −90o. Pour cette pulsation, la fonction de transfert du ﬁltre LC
présente une résonance en théorie inﬁnie, en pratique limitée par l’amor-
tissement δ (pertes résistives dans la charge et dans le ﬁltre). La condition
de l’équation 5.1 doit donc être vériﬁée.
ωn =
1√
LC
>> ωint (5.1)
La bande passante de la fonction de transfert vs/ve est dominée par la
bande passante de l’intégrateur. Par ailleurs, pour obtenir un ﬁltrage suf-
ﬁsant de la fondamentale de l’alimentation découpée (fs), celle-ci doit être
passablement supérieure à la fréquence de coupure du ﬁltre LC (équ. 5.2).
fs >> fLC−3dB =
ωn
2π
·
√
1− 2 · δ2 +
√
4δ4 − 4δ2 + 2
δ =
1
2
·
√
L
C
· 1
R
(5.2)
Le rapport de la fréquence de hachage (fs) par la bande passante du
modulateur n’est donc pas favorable. De plus, la stabilité peut dépendre
de la résonance qui varie selon la charge. Aﬁn de s’aﬀranchir de ces im-
perfections et d’étendre la bande passante, le régulateur intégrateur de la
ﬁgure 5.1 peut être remplacé par un régulateur plus complexe comportant
un pôle dominant et deux zéros pour compenser les pôles du ﬁltre LC. Les
zéros du régulateur sont placés approximativement à la même fréquence
que les doubles pôles du ﬁltre LC (ﬁg. 5.2). Les fonctions de transfert
en boucle ouverte(B.O.) et boucle fermée (B.F.) sont représentées à la
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Fig. 5.2: Régulateur à deux zéros et un pôle
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Fig. 5.3: Fonctions de transfert du régulateur à deux zéros et un pôle :

 = vsreg/ve en B.F.,  = vs/verr en B.O. et ◦ = vs/ve en B.F
ﬁgure 5.3. L’axe des fréquences est normalisé par rapport à fn = 2πωn.
La fonction de transfert entrée-sortie est considérablement étendue. Pour
atteindre ce résultat, l’amplitude de la sortie du régulateur (sortie PWM)
doit augmenter selon la fonction de transfert vsreg/ve pour compenser
l’atténuation du ﬁltre LC. Toutefois, l’amplitude à la sortie du régulateur
ne peut augmenter plus que la tension de la batterie vbatt (ﬁg. 5.1). Pra-
tiquement, la fonction de transfert entrée-sortie (vs/ve) ne peut donc pas
être atteinte au delà de la fréquence de coupure du ﬁltre LC pour une
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consigne d’amplitude élevée.
5.3 Modulateur à réglage par mode de
glissement
5.3.1 Principe
Un régulateur peut être dit "à mode de glissement" lorsque sa sortie prend
deux valeurs prédéterminées choisies en fonction d’une grandeur physique
mesurée [29] et [30]. La grandeur physique mesurée reste bornée entre
deux valeurs, ceci, en règle générale, au moyen d’une hystérèse.
5.3.2 Modulateur abaisseur de tension à réglage par
mode de glissement contrôlé par hystérèse
L’architecture classique de modulateur abaisseur de tension étudiée à la
section 5.2 n’est pas bien adaptée pour suivre des signaux rapides. Le
modulateur à hystérèse présenté à la ﬁgure 5.4 possède de meilleures per-
formances de vitesse. Contrairement à un modulateur classique, le réglage
du modulateur à hystérèse est réalisé par réaction ce qui permet de réagir
plus rapidement à une sollicitation en entrée. Le temps de réaction est
pratiquement limité par la réponse du ﬁltre LC. Il est donc important
que l’amortissement du ﬁltre LC soit suﬃsant pour procurer au système
une réponse transitoire exempte d’oscillation. La réaction devient eﬀective
pour une fréquence où le déphasage produit par le ﬁltre LC est de 180o.
Lorsque ce déphasage est ajouté au 180o engendré par l’entrée inverseuse
du comparateur, le système ainsi réglé est le siège d’une instabilité. Cette
instabilité se traduit par une oscillation de la sortie du comparateur qui
est la fréquence de hachage du modulateur (fs). Étant donné que le ﬁltre
LC produit un déphasage de 180o pour une fréquence théoriquement inﬁ-
nie, le contrôle de fs par hystérèse est nécessaire. L’hystérèse permet donc
de régler fs et l’ondulation résiduelle, ces deux paramètres sont interdé-
pendants.
En négligeant la chute de tension sur la diode, le signal PWM de la ﬁ-
gure 5.5 s’étend de zéro jusqu’à l’alimentation (vbatt). L’amplitude et la
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Fig. 5.4: Modulateur à hystérèse
phase des composantes en fréquence du signal PWM (équation 5.4) dont
les 3 premières composantes sont représentées à la ﬁgure 5.6 sont déter-
minées par les coeﬃcients de Fourier (équation 5.3).
Ts = 1/fs
tH
t
vbatt DC = tH/Ts
Fig. 5.5: Signal PWM
a(n) =
sin(2π · n ·DC)
n · π
b(n) =
1
n · π −
sin(2π · n ·DC)
2π · n
(5.3)
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|A(n)| = |
√
a(n)2 + b(n)2| = | 2
n · π sin(π · n ·DC)|
ϕ(n) = arctan(
b(n)
a(n)
) = π · n ·DC modulo π
(5.4)
Pour déterminer les conditions d’oscillation, le ﬁltre LC est considéré avec
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Fig. 5.6: Amplitudes et phases des harmoniques du signal PWM de la
ﬁg. 5.5 :fondamentale (◦ = A(1)), harmonique 2 ( = A(2)) et
harmonique 3(
 = A(3))
un amortissement critique (δ = 1/
√
2) lui procurant une réponse indicielle
optimale. La fonction de transfert en amplitude et en phase dans ce cas
est donnée par l’équation 5.5
|HLC(ω)| = 1√
1 + ( ωωn )
4
ϕLC(ω) =phase(
1
1− ( ωωn )2 + j ·
√
2 · ωωn
)
(5.5)
Le signal de sortie du modulateur est le signal PWM de la ﬁgure 5.5 après
ﬁltrage LC selon l’équation 5.5. Il peut être écrit sous la forme d’une
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somme (équ. 5.6).
vs(t) =DC +
N∑
n=1
A(n) · |HLC(n · ω)| cos(n · ωt− ϕ(n) + ϕLC(n · ω))
ω =2π · fs
(5.6)
La condition d’oscillation est donnée par l’équation 5.7 en fonction de
l’hystérèse.
vs(Ts)− vs(DC · Ts) ≡ vhyste´re`se (5.7)
La tension de consigne est donnée par l’équation 5.8.
Vec =
1
2
(
vs(Ts) + vs(DC · Ts)
)
(5.8)
La ﬁgure 5.7 représente les signaux PWM original et ﬁltré normalisés à
vbatt pour diﬀérents rapports cycliques (95%, 75% et 50%). Le rapport
fs/fn est ﬁxé à 10. Les intersections du signal PWM ﬁltré avec le signal
PWM sont les points de commutation du comparateur à hystérèse. L’hys-
térèse du comparateur est la diﬀérence d’amplitude entre les points de
commutation. Pour chaque rapport cyclique, l’hystérèse nécessaire à l’os-
cillation est reportée sur la ﬁgure 5.7. Le fonctionnement du modulateur
à fs constant nécessite une hystérèse variable dans de larges proportions
qui décroît pour des rapports cycliques inférieurs ou supérieurs à 50%.
Conformément à la ﬁgure 5.6, l’ondulation diminue pour des rapports cy-
cliques inférieurs ou supérieurs à 50%.
En pratique, on ne souhaite pas varier dynamiquement l’hystérèse en fonc-
tion de ve (ﬁg. 5.4). La ﬁgure 5.8 représente donc le cas d’une hystérèse
constante ﬁxée à 1o/oo de l’amplitude normalisée à vbatt. Les variations de
l’ondulation et de la fréquence de hachage en fonction du rapport cyclique
sont répertoriées dans le tableau 5.1. Bien que la fréquence de hachage
diminue sensiblement pour des rapports cycliques extrêmes, l’ondulation
résiduelle ne varie que très peu. La consigne n’est pas exactement la ré-
plique du rapport cyclique, particulièrement lorsque celui-ci est très diﬀé-
rent de 50% et que l’ondulation est importante. Ce défaut est visible sur
la ﬁgure 5.8 où les points de commutation ne sont pas centrés par rapport
à la valeur moyenne donnée par le rapport cyclique.
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Fig. 5.7: Signal PWM original et ﬁltré normalisés à vbatt pour diﬀérents
rapports cycliques (95%, 75% et 50%) et fs/fn = 10
hyst.=1o/oo DC = 50% DC = 75% DC = 95%
Consigne 0.5 0.753 0.958
Ondulation 0.86% 0.93% 1.44%
fs/fn 12 10 4
Tab. 5.1: Ondulation et consigne normalisée à vbatt et rapport fs/fn re-
latifs à la ﬁgure 5.8
5.3.3 Modulateur abaisseur de tension à réglage par
mode de glissement contrôlé par délai
Pour la conﬁguration de la ﬁgure 5.4, lorsque la fréquence de hachage est
élevée, le délai du comparateur ne peut plus être négligé. Celui-ci, comme
le montre la ﬁg. 5.9, joue le rôle d’hystérèse pour un signal d’erreur pério-
dique. L’équation régissant la condition d’oscillation est donnée par 5.9.
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Fig. 5.8: Signal pwm et signal pwm ﬁltré normalisé à vbatt pour diﬀé-
rents rapports cycliques (95%, 75% et 50%) et une hystérèse
constante à 1o/oo
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Fig. 5.9: Délai du comparateur en tant qu’hystérèse pour un signal d’er-
reur périodique
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vs(t = 0) = vs(t = Ts ·DC) = vec
vs(t) =
N∑
n=1
A(n) · |HLC(n · ω)| cos(n · ω · t− ϕ(n) + ϕLC(n · ω)− n · ω · Td)
avec ω = 2π · fs
(5.9)
En condition d’oscillation, le comparateur change d’état à t = 0 et t =
Ts ·DC lorsque le signal PWM retardé de Td et ﬁltré est égal à la consigne
Vec . Les trois graphiques suivants ( 5.10, 5.11 et 5.12) représentent le ré-
sultat de la résolution des équations déﬁnies par 5.9. Les axes verticaux
sont normalisés par rapport à vbatt, le retard Td introduit par le compa-
rateur ainsi que la fréquence de hachage sont normalisés à la fréquence
naturelle fn du ﬁltre LC. La ﬁgure 5.10 montre que la fonction vec(DC)
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Fig. 5.10: Tension de consigne vec en fonction du rapport cyclique DC
pour Td = 1/(125 · fn)
est légèrement non-linéaire. Cette non linéarité est d’autant plus marquée
que l’ondulation est importante. L’ondulation (ﬁg. 5.11) atteint un maxi-
mum de 5% pour un rapport cyclique de 50% et décroît symétriquement
autour de cette valeur. La variation de la fréquence de hachage en fonc-
tion du rapport cyclique est représentée à la ﬁgure 5.12. La fréquence de
hachage est maximale pour un rapport cyclique de 50% et diminue de
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Fig. 5.11: Ondulation en fonction du rapport cyclique DC pour Td =
1/(125 · fn)
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Fig. 5.12: Variation de la fréquence de hachage en fonction du rapport
cyclique DC pour Td = 1/(125 · fn)
moitié pour un rapport cyclique de 5% respectivement 95%. Pour un dé-
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lai plus conséquent, la fréquence de hachage diminue, le ﬁltrage LC est
moins eﬃcace et l’ondulation augmente. Au contraire, un délai plus petit
a comme conséquence l’augmentation de la fréquence de hachage ainsi que
la diminution de l’ondulation. Aﬁn d’obtenir les meilleures performances
avec une architecture de la sorte, il faut tout d’abord minimiser le délai du
comparateur puis choisir une ondulation maximum acceptable au sens des
perturbations spectrales engendrées (ﬁg. 3.7). Du délai et de l’ondulation
découlent la fréquence de coupure du ﬁltre LC et la fréquence de hachage.
Le modulateur abaisseur de tension à contrôle par délai présenté dans ce
paragraphe répond aux critères de rapidité et de dynamique de l’alimenta-
tion dédiée à un PA. Par ailleurs, l’absence de régulateur et de générateur
triangulaire est favorable à une consommation faible du modulateur.
5.3.4 Rendement du modulateur à réglage par mode
de glissement contrôlé par délai
Un modulateur abaisseur de tension tel que présenté à la ﬁgure 5.4 ne peut
avoir un rendement élevé que si la tension de sortie générée est beaucoup
plus élevée que la chute de tension de la diode en direct. Pour une alimen-
tation du modulateur (vbatt) de quelques volts, un rendement élevé est
donc impossible à atteindre quelque soit le niveau de sortie généré. Pour
remédier à ce problème, la diode est remplacée par un transistor NMOS
fonctionnant de manière synchrone à la commande du transistor PMOS
selon la ﬁgure 5.12. Un dispositif anti-recouvrement prévient l’apparition
de courant de court-circuit. La puissance dissipée par le modulateur est
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Fig. 5.13: Modulateur avec commutateur synchrone
dominée par les pertes résistives de l’inductance, la résistance de passage
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et le cycle de charge-décharge de la capacité d’entrée du commutateur
selon l’équation 5.10.
Pdiss =
(
DC ·RonN +(1−DC) ·RonP +RL
) ·I2L +(CgsN +CgsP ) ·fs ·v2batt
(5.10)
L’équation 5.10 fait intervenir le rapport cyclique DC. Si statistiquement
le niveau de sortie le plus probable se situe à un niveau proche de zéro, il
peut être judicieux d’optimiser le transistor NMOS plutôt que le PMOS
et inversement si le niveau de sortie est élevé.
Une hypothèse simpliﬁcatrice de l’équation 5.10 consiste à considérer la
capacité d’entrée du commutateur comme étant simplement la capacité
grille-source des transistors MOS.
Cgs ≈ Cox ·W · L (5.11)
Ceci n’est qu’un ordre de grandeur, car la capacité d’entrée réelle du
commutateur dépend notamment de la capacité grille-drain qui, lors du
transitoire, laisse passer une quantité de charges non négligeable par eﬀet
Miller.
La résistance de passage des transistors du commutateur est donnée par
l’équation 5.12.
Ron =
L
W
· 1
β · (VGS − VTH) (5.12)
la comparaison de la simulation à l’équation de la résistance de passage
5.12 montre que cette dernière donne des valeurs optimistes (ﬁg. 5.14).
La résistance de passage du commutateur estimée par l’équation 5.12 est
environ 2 fois plus petite que la résistance simulée. Pour tenir compte
de cette diﬀérence, la résistance de passage des transistors est réécrite en
fonction d’un facteur correctif Kcor.
Ron = Kcor · L
W
· 1
β · (VGS − VTH) (5.13)
Les facteurs correctifs pour le PMOS et le NMOS valent respectivement
2.9 et 2.3. Un facteur correctif unique Kcor = 2.6 peut être considéré sans
engendrer une erreur conséquente.
Pour minimiser la résistance du commutateur, la dimension minimum
est choisie pour L, W est augmenté jusqu’à obtenir la résistance désirée
pour VGS = Vbatt . La technologie impose une largeur n = 2 . . . 3 fois plus
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Fig. 5.14: Ron(W ) pour L = 0.3µm, βN = 175µA/V 2 et βP =
60µA/V 2 : simulation () et équ.5.12 (◦)
grande pour la largeur W du transistor P, en raison de la mobilité eﬀective
des électrons plus élevée que celle des trous (µN = n · µP ).
βN = µN · Cox et βP = µP · Cox ⇒ βN = n · βP
|VTHN | ≈ |VTHP |
(5.14)
Une grande largeur W est favorable pour les pertes résistives mais défa-
vorable pour les pertes par cycle de charge-décharge capacitive. Il existe
donc une largeur optimale que l’on peut déduire en considérant le rende-
ment du modulateur. Celui ci est donné par l’équation 5.15 et représente
le rapport entre la puissance délivrée à la charge sur la puissance délivrée
par la batterie.
ηmod =
Pcharge
Pbatt
=
Pcharge
Pcharge + Pdiss + Pstat
(5.15)
Avec : la puissance sur la charge déﬁnie par l’équation 5.16.
Pcharge = DC · vbatt · IL (5.16)
La puissance statique (équ. 5.17) est la puissance consommée en perma-
nence par le modulateur et se traduit par un courant consommé (Istat).
Pstat = vbatt · Istat (5.17)
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La puissance dissipée dans l’inductance et par commutation est considérée
(équ. 5.18) pour RonN = RonP et |VTHN | ≈ |VTHP |.
Pdiss ≈ ( L ·Kcor
WN · βN · (vbatt − VTH) +RL) ·I
2
L+L ·(n+1) ·WN ·Cox ·fs ·v2batt
(5.18)
La largeur optimale du transistor N (WNopt) est trouvée en annulant la
dérivée du rendement du modulateur par rapport à WN .
∂ηmod
∂WN
=0
⇒WNopt ≈
IL
vbatt
·
√
Kcor
(n + 1) · βN · Cox · fs · (vbatt − VTH)
⇒WPopt = n ·WNopt
(5.19)
La largeur optimale des transistors confère au modulateur un rendement
optimum (équ. 5.20). Toutefois il faut s’assurer que la résistance de pas-
sage ainsi obtenue (RonN (WNopt), RonP (WPopt)) permette d’atteindre une
tension maximum sur la charge proche de vbatt. Pour cette raison mais
également pour prendre en compte les résistances de contact et les ré-
sistances des lignes métalliques d’accès aux transistors, il peut être sou-
haitable d’augmenter quelque peu la largeur optimale des transistors. Le
dessin des chemins d’accès et des contacts aux transistors du commuta-
teur est un point critique puisqu’il faut à la fois minimiser la résistance
et les capacités parasites. Le rendement du modulateur pour la largeur
optimale des transistors est donné par l’équation 5.20.
ηmodopt =
DC βN IL vbatt
2L IL
√
Kcor vbatt
√
(1+n) βN Cox fs
(vbatt−VTH ) + βN
(
IL
2 RL + (DC IL + Istat) vbatt
)
(5.20)
La ﬁgure 5.15 représente le rendement optimum du modulateur pour un
courant de charge IL constant ce qui est à peu près le cas pour un PA
RF linéaire. Ainsi la puissance requise par la charge diminue linéairement
avec le rapport cyclique et le rendement diminue de manière franche pour
des rapports cycliques inférieures à 20%. La courbe de rendement est bien
adaptée à un PA, puisque pour un rapport cyclique de 20% (0.66V pour
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vbatt = 3.3V ), le rendement atteint déjà 80%. La fréquence de hachage
est considérée constante alors qu’il a été montré à la section précédente
qu’elle diminue pour des rapports cycliques extrêmes. La ﬁgure 5.15 est
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Fig. 5.15: Rendement optimum du modulateur en fonction du rapport
cyclique
une bonne approximation du rendement optimum du modulateur, toute-
fois cette approximation ne remplace en aucun cas une simulation ou une
mesure qui tient compte des variations de consommation de courant de la
charge ainsi que des variations de la fréquence de hachage.
5.3.5 Modulateur à réglage par mode de glissement
contrôlé par délai avec pour charge un PA RF
linéaire
Dans les sections précédentes, le principe et le rendement du modulateur
à réglage par mode de glissement contrôlé par délai est présenté pour
une charge constante. Au chapitre 4, la charge que représente un PA RF
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linéaire a été étudiée et il a été montré que cette charge, de manière
générale, est dynamique et variable en fonction de la fréquence. L’objectif
de cette section est donc d’étudier le modulateur à réglage par mode
de glissement et de compléter son architecture pour que sa réponse soit
optimum lorsque la charge est un PA RF linéaire. Chaque PA, selon la
technologie avec laquelle il est réalisé ou selon tout autre paramètre le
caractérisant, représente une charge diﬀérente pour le modulateur et il
est diﬃcile de traiter cette section en restant parfaitement général. Le
modèle de charge considéré pour le PA est donc le modèle du miroir de
courant de la ﬁgure 4.20.
Compensation de la variation en fréquence de la charge
L’impédance vue de l’alimentation du PA est représentée à la ﬁgure 4.19
pour un modèle équivalent série et parallèle. Si l’impédance est considérée
pour une fréquence de hachage de 20MHz, l’équivalent série vaut environ
150− j · 220Ω ce qui correspond à une mise en parallèle de 470Ω et 24pF .
La capacité peut être intégrée à C (ﬁg. 5.13) et il est de bon usage de
découpler l’alimentation du PA avec une capacité suﬃsante à la fréquence
de travail mais également à plus basse fréquence où le gain du PA est
important et le risque d’oscillations élevé. Pour une capacité de découplage
minimum de C = 500pF et un amortissement optimum, l’inductance est
donnée par l’équation 5.21
L = 2 · R2 · C ∼= 220µH (5.21)
Cette inductance ne garantit pas une réponse indicielle correspondant à
un ﬁltre passe-bas du deuxième ordre avec amortissement optimum car la
charge varie selon la ﬁgure 4.19. La valeur de l’inductance ainsi trouvée
est élevée pour une fréquence de travail de 20MHz. Une telle inductance
travaillerait en dessus ou proche de sa propre résonance et la rendrait
inutilisable. Pour réduire l’inductance, le degré de liberté restant est la
charge. Aﬁn de contrôler l’amortissement, il est souhaitable que la charge
reste constante proche de la fréquence naturelle du ﬁltre LC (fn). Le
réseau de compensation, (Rcomp et Ccomp), proposé sur la ﬁgure 5.16,
permet d’obtenir une charge beaucoup plus constante comme le montre
la ﬁgure 5.17. Le rôle de la capacité Ccomp est essentiellement le blocage
de la composante DC. La constante de temps Rcomp · Ccomp est établie
d’une part de sorte à compenser l’augmentation de la partie résistive de
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Fig. 5.16: Modulateur par mode de glissement et réseau de compensation
(Rcomp, Ccomp) pour le PA RF
la ﬁgure 4.19 et d’autre part pour rendre l’inﬂuence de Ccomp négligeable
à la fréquence de coupure du ﬁltre LC. La comparaison d’un ﬁltre idéal
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Fig. 5.17: Résistance et capacité parallèle équivalente vue de l’alimen-
tation du PA avec le réseau de compensation (Rcomp = 82Ω,
Ccomp = 4nF )
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du deuxième ordre avec amortissement optimum et du ﬁltre du deuxième
ordre avec la charge du PA et du réseau de compensation (ﬁgure 5.17) est
représenté à la ﬁgure 5.18. Cette ﬁgure montre que le comportement du
ﬁltre dont la charge est le PA est très proche du ﬁltre idéal, ceci grâce au
réseau de compensation formé de Rcomp et Ccomp.
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Fig. 5.18: Filtre idéal du deuxième ordre (en pointillé) et ﬁltre réalisé
avec la charge représentée à la ﬁg. 5.17
Compensation de la variation dynamique de la charge
Les non linéarités introduites par la loi exponentielle ou quadratique d’un
PA réalisé en technologie bipolaire ou MOS génèrent une variation de son
courant de bande de base en présence d’un signal RF à enveloppe variable.
Le courant de bande de base qui est le courant consommé par le PA est
une réplique de l’enveloppe du signal RF et ses variations sont d’autant
plus importantes que l’angle de conduction du PA est petit (section 2.5.9).
Pour le modulateur de la ﬁgure 5.16, cela signiﬁe que la charge représentée
par le PA est non seulement dépendante de la fréquence mais également
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dynamique. Avec le principe de l’adaptation de l’alimentation du PA,
toute augmentation de vs est la conséquence d’une variation de l’enveloppe
du signal RF et donc d’une variation du courant ∆I consommé par le PA.
Selon le modulateur de la ﬁgure 5.16, la variation dynamique du courant
consommé dans un laps de temps ∆T est limitée par l’équation 5.22.
La limitation de courant (slew rate) et la demande en courant sont les
plus importantes lorsque la tension sur l’inductance est faible c’est-à-dire
quand vsw ≈ vbatt et la tension sur la charge vs est proche de celle de
l’alimentation. La condition extrême vs = vbatt requiert un long temps
d’établissement, la variation de courant autorisée par l’équation 5.16 est
nulle alors que la demande en courant est maximale car le PA est en
compression.
∆I
∆T
≤ vsw − vs
L
(5.22)
Pour intervenir sur la limitation par slew rate, deux possibilités sont en-
visageables au regard de l’équation 5.16 : la réduction de l’inductance ou
l’augmentation de la variation de courant débité au niveau de vs. La ré-
duction de l’inductance n’est pas compatible avec le modulateur présenté
à la ﬁgure 5.16 et dont la qualité des réponses en fréquence et temporelles
reposent sur un amortissement optimum du ﬁltre de sortie du deuxième
ordre. La diminution de l’inductance correspond selon l’équation 5.2 à un
amortissement insuﬃsant ce qui se traduit par une réponse indicielle avec
dépassement et ondulation décroissante autour de la valeur ﬁnale. Ce type
de réponse n’est pas envisageable pour la linéarité du PA RF.
L’augmentation du débit de courant au niveau de vs peut être réali-
sée à l’aide d’un ampliﬁcateur à transconductance (TA) présenté à la
ﬁgure 5.19.
Le TA possède une zone où son courant de sortie est nul pour des tensions
d’erreurs inférieures ou égales à l’ondulation résiduelle. Cela permet de ne
pas interférer avec le fonctionnement normal du modulateur par mode de
glissement. Lorsque l’erreur entre la consigne et le signal de sortie est plus
grande que l’ondulation normale, un courant supplémentaire proportion-
nel à l’erreur est fourni à la charge. Cet apport de courant maintient la
tension de sortie au niveau de vbatt lorsque le PA est en compression et
augmente la vitesse d’établissement de vs lorsque celle-ci est proche de
vbatt.
Le rendement global du modulateur avec un TA n’est que peu aﬀecté
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Fig. 5.19: Modulateur par mode de glissement, réseau de compensation
(Rcomp, Ccomp) ampliﬁcateur à transconductance (TA)
si l’angle de conduction du PA RF est élevé (PA RF linéaire) et que la
probabilité d’un pic de puissance faisant intervenir le TA est faible.
5.4 Résumé du chapitre
Dans ce chapitre est étudié l’architecture d’un modulateur dont les per-
formances répondent au mieux aux caractéristiques de la charge qu’est le
PA (chapitre 4).
La modulation de largeur d’impulsion est le choix classique pour obtenir
un bon rendement. La capacité du système à suivre des variations rapides
de l’enveloppe RF dépend entre autre de la bande passante obtenue sur
la fonction de transfert sortie-consigne du modulateur. Cette bande pas-
sante dépend du mode de régulation du modulateur. Lorsque la consigne
est ﬁxe, un régulateur de type proportionnel intégrateur (PI) est souvent
employé. Pour une consigne variable ce type de régulateur n’est pas bien
adapté, notamment une large excursion de la consigne engendre la satu-
ration du régulateur PI.
Un autre type de régulation, par mode de glissement, permet à la sortie de
réagir beaucoup plus rapidement à des variations de consigne en entrée.
La réponse indicielle de la sortie du modulateur est celle du ﬁltre LC dont
l’amortissement est procuré par la charge. Avec pour charge un PA RF, la
contrainte majeure de ce type de régulateur est la maîtrise de l’amortisse-
ment. Un réseau de compensation propre à chaque PA est nécessaire pour
obtenir un amortissement optimum. Le mode par glissement est contrôlé
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par hystérèse ou par le délai du modulateur. Quand la fréquence de ha-
chage est élevée, ce dernier mode de contrôle est préféré. L’ondulation
résiduelle décroît lorsque l’écart entre la fréquence de coupure du ﬁltre
LC et la fréquence de hachage augmente. Pour une ondulation donnée, les
meilleures performances sont obtenues lorsque le délai du modulateur est
faible.
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6. RÉALISATION DU
MODULATEUR
6.1 Introduction
Les aspects théoriques qui concernent l’architecture du modulateur dédié
à un PA RF linéaire ont été présentés au chapitre précédent. Aﬁn d’en
tester la validité, un modulateur intégré en technologie CMOS 0.35um a
été réalisé. Celui-ci est optimisé pour un PA linéaire dont la puissance
maximum consommée est comprise entre 300mW et 500mW sous une
tension d’alimentation de 3.3V .
La suite de ce chapitre présente le modulateur intégré par ordre croissant
de puissance, c’est-à-dire de la détection de l’enveloppe RF au commu-
tateur de puissance. La ﬁgure 6.1 est une représentation des principales
fonctions du modulateur intégré décrites dans ce chapitre. Certains com-
posants sont externes car ils ne peuvent être intégrés d’autres permettent
certains ajustements et une certaine souplesse bienvenue dans le cadre
d’un développement expérimental.
6.2 Détecteur d’enveloppe
La ﬁgure 6.2 représente le détecteur d’enveloppe simple alternance réalisé
par le transistor M1 monté en diode (d’un point de vue DC, le drain et
la grille sont au même potentiel). D’un point de vue petits signaux RF, la
source est mise à la masse par la capacité C1 et la fréquence de coupure
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Fig. 6.2: Détecteur d’enveloppe
passe-bas du détecteur d’enveloppe fc est donnée par 6.1.
fc =
gm1
C1
· 1
2π
(6.1)
La fréquence de coupure est maximum si M1 est en faible inversion. La
transconductance gm1 vaut alors 10µA/(nUT ). Pour les raisons énoncées
ci-dessous, M1 n’est pas en faible inversion, par conséquent la transcon-
ductance est réduite et la fréquence de coupure vaut environ 10MHz. Cette
fréquence de coupure n’introduit pas une atténuation et un déphasage im-
portants aux fréquences d’enveloppe qui nous intéresse (2 à 4MHz).
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La résistance RT 1 = 50Ω± 15% représente une terminaison large bande
pour le coupleur d’entrée ce qui est nécessaire à son bon fonctionnement.
En considérant la rétro terminaison du coupleur, l’impédance équivalente
de la source RF vue au niveau de la grille de M1 vaut 25Ω. Ceci repré-
sente une source de tension quasi idéale et on peut considérer en première
approximation que les variations de tension vgs RF sont imposées. Si on
considère le transistor M1 en faible inversion, le courant de drain en fonc-
tion du point de repos et de l’excitation RF est exprimé par 6.2.
ID = 2 · nβU2T exp(
Vdd + vG · cos(ωRF · t)− VTo − n · (Vdd − Vs)
n · UT ) (6.2)
L’équation 6.2 peut être réécrite en fonction du courant de repos Iq (cou-
rant de drain en l’absence de signal RF).
ID =Iq exp(A · cos(ωRF · t))
avec
Iq(Vs) =2 · nβU2T exp(
n · Vs + Vdd(1 − n)− VTo
n · UT )
A =
vG
n · UT
(6.3)
Quel que soit le niveau RF normalisé (A), le courant DC consommé, équ.
6.4 est imposé par la source de courant et reste donc constant.
IDDC =Iq
(
1 +
∞∑
m=2
Am
m!
∫ 1
0
sinm(2πt)dt
)
avec m pair
=Iq
(
1 +
A2
4
+
A4
64
+
A6
2304
+ . . .
) (6.4)
Dés lors, quand A augmente, Iq est forcé de diminuer ce qui se fait par
l’ajustement du niveau DC de la source de M1, Vso .
VGo − n · Vso = VTo + n · UT ln(
IDDC
2nβU2T
· 1
1 +
∑∞
m=2
Am
m!
∫ 1
0 sin
m(2πt)dt
)
( avec m pair )
(6.5)
En faible inversion, pour vG >> n·UT , la sensibilité du détecteur ∂VG/∂vG
tend vers −1/n. Pour A < 1, le transistor fonctionne de manière linéaire,
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par manque de non linéarité, le niveau de l’enveloppe ne peut être détecté.
La réponse simulée et mesurée du détecteur d’enveloppe de la ﬁgure 6.2
est représentée à la ﬁgure 6.3 en fonction de la puissance incidente. M1
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Fig. 6.3: Niveau d’enveloppe détecté simulé et mesuré
est constitué de M = 8 transistors de 25µm en parallèle, avec un courant
de 10µA, il n’est pas en faible inversion. La sensibilité est donc inférieure à
celle qui serait obtenue en faible inversion. Le niveau détecté par M1 n’est
pas uniquement fonction du mode de fonctionnement de M1 mais aussi
de sa taille. Pour une fréquence de travail de l’ordre de 2GHz, la puissance
réﬂéchie par la capacité Cgs de M1 n’est pas négligeable comme le montre
la ﬁgure 6.4. La largeur optimum qui génère à la fois peu de réﬂexion et une
bonne sensibilité est obtenue pour M = 16. Toutefois, pour tenir compte
d’éventuelles réﬂexions supplémentaires (pad, bonding), une multiplicité
M = 8 a été préférée.
Pour s’aﬀranchir des variations du point de repos de la source de M1,
la source du transistor M2 reproduit un niveau DC équivalent à celui de
M1 en l’absence de signal RF. L’ampliﬁcateur de l’enveloppe (section 6.3)
traite donc l’erreur en tension entre la source de M2 et celle de M1.
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6.3 Amplificateur d’enveloppe
La fonction que réalise l’ampliﬁcateur d’enveloppe est déﬁnie par l’équa-
tion 3.11. Pour rappel, outre l’ampliﬁcation de l’enveloppe, un oﬀset de
compensation de la tension de coude du PA ainsi qu’une limitation de la
tension minimum de l’alimentation du PA y sont inclus. Le niveau d’enve-
loppe détecté à la puissance d’entrée maximum du PA (annexe B), compte
tenu d’un facteur de couplage de 12dB, est de 100mV approximativement
(c.f. ﬁg.6.3). Le gain d’enveloppe Genv requis pour atteindre un niveau
d’alimentation de 3.3V est donc de 30 environ. Aﬁn que l’excursion en
sortie de l’ampliﬁcateur d’enveloppe n’ait pas à inclure le rail positif d’ali-
mentation, le gain de boucle du modulateur vaut 2 (diviseur Rfb1, Rfb2,
ﬁg.6.1). La part de gain à réaliser par l’ampliﬁcateur d’enveloppe est donc
d’environ 15. De sorte à ne pas générer un retard conséquent de l’en-
veloppe, la bande passante de l’ampliﬁcateur d’enveloppe doit être su-
périeure à celle de l’enveloppe. L’objectif est donc un gain unitaire de
100MHz au minimum.
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Le schéma de principe et le schéma de l’ampliﬁcateur d’enveloppe sont
représentés respectivement aux ﬁgures 6.5 et 6.7.
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M11
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Fig. 6.5: Principe de l’ampliﬁcateur d’enveloppe
L’emploi de deux paires diﬀérentielles pour le signal d’enveloppe et la
contre réaction est justiﬁé par le fait que les modes communs sont diﬀé-
rents. Le mode commun de la contre-réaction est variable, ce qui permet
d’ajouter un oﬀset en sortie indépendamment de la valeur de la résistance
externe ﬁxant le gain (Rext). S’il est fait abstraction de l’usage de deux
paires diﬀérentielles, la structure est classique, c’est-à-dire, paire diﬀé-
rentielle, étage cascode, miroir de courant et suiveur. Ce dernier produit
une impédance de sortie faible en boucle ouverte. Le réseau de contre-
réaction eﬀectue une division par résistance en basse fréquence et par
capacité en haute fréquence. Sans division capacitive, un pôle provenant
de la constante de temps Rext · (CgsM24 + Cpad + Cext) peut être source
d’instabilité. La capacité C1 du diviseur est suﬃsamment grande par rap-
port aux capacités parasites (Cpad, Cext) et permet de s’aﬀranchir de leurs
eﬀets.
La simulation de la caractéristique entrée-sortie DC est donnée à la ﬁgure
6.6, celle des fonctions de transfert en boucle ouverte et fermée à la ﬁgure
6.8 et les réponses indicielles à la ﬁgure 6.9. La caractéristique entrée-
sortie DC est donnée pour un niveau d’alimentation minimum du PA
(VPAmin) de 0.6V. Compte tenu d’un gain de boucle du modulateur de
2 (diviseur Rfb1, Rfb2, ﬁg.6.1), la tension minimum d’alimentation du
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PA est donc limitée vers le bas à 1.2V et reste linéaire jusqu’à la tension
d’alimentation de 3.3V. La tension de coude du PA est compensée par un
oﬀset de (4 · 10µA · R1 = 0.38V ). Le gain en boucle fermée vaut 23dB
jusqu’à 10MHz, la marge de phase en boucle ouverte est supérieure à 50o
jusqu’à la fréquence où le gain est unitaire. A partir de 10KHz, le bruit
ramené à l’entrée est à peu près constant à 30nV/
√
Hz, intégré sur la
bande passante de l’ampliﬁcateur, le bruit RMS vaut environ 100µV et
est bien inférieur au signal à ampliﬁer. Pour une réponse transitoire, le
temps de montée est d’environ 25ns, le dépassement relatif est constant
en fonction de l’amplitude du saut.
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Fig. 6.7: schéma de l’ampliﬁcateur d’enveloppe
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6.4 Comparateur rapide
Le rôle du comparateur est de détecter le signe de l’erreur entre l’enveloppe
ampliﬁée et l’alimentation du PA RF. Plus court est le délai entre un chan-
gement de signe à l’entrée et l’établissement de la sortie du comparateur,
meilleures sont les performances du modulateur (c.f. section 5.3.5). Pour
atteindre une fréquence de hachage de 20MHz, une ondulation résiduelle
inférieure à 200mV pp et une bande passante de l’enveloppe supérieure à
2MHz, le délai global du modulateur ne doit pas être supérieur à 4ns.
Avec un tel budget, l’objectif pour le délai du comparateur est de l’ordre
de 1.5ns. Pour atteindre ces performances, le comparateur est réparti en
cinq étages.
– Un étage diﬀérentiel acceptant un mode commun de 0 à 2.2V .
– Deux étages de type Source Coupled Logic (SCL) générant chacun un
gain de 10.
– Deux étages de type inverseur CMOS.
Le schéma du comparateur est représenté à la ﬁgure 6.11.Le gain obtenu
au point de commutation est représenté par la ﬁgure 6.10.
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Fig. 6.10: gain au point de commutation
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Fig. 6.11: Schéma du comparateur
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Avec un gain de 80dB (10′000) et une excursion de l’amplitude de sortie de
3.3V , l’amplitude d’entrée nécessaire pour faire basculer le comparateur
est de 300µV . Ce rapide calcul se base sur une approximation linéaire du
gain, comme tel n’est pas le cas en réalité, l’amplitude en entrée nécessaire
au basculement est plutôt de l’ordre de Vbasc ≈ 1mV . Une partie du délai
du comparateur est donc directement liée à la nature du signal à comparer
et au gain du comparateur. Par exemple, la pente d’un signal sinusoïdal de
fréquence f et d’amplitude A est donnée par p = 2πAf . Le délai engendré
par la pente de ce signal pour permettre le basculement du comparateur
est donné par l’équation 6.6.
Td1 =
Vbasc
p
=
Vbasc
2πAf
(6.6)
Dans le cas du modulateur, f et A correspondent respectivement à la
fréquence de hachage et à l’ondulation résiduelle divisée par le gain de
boucle (diviseur Rfb1, Rfb2, ﬁg.6.1). Pour f = 10MHz et A = 50mV , le
délai Td1 est de l’ordre de 300ps.
Le rôle des 3 premiers étages est d’ampliﬁer l’erreur lorsqu’elle faible en
introduisant un minimum de délai. Dés lors, les 3 premiers étages peuvent
être considérés comme fonctionnant de manière linéaire aux alentours du
point de commutation. Si l’on considère la fonction de transfert de chaque
étage comme étant du premier ordre (An/(1+ sτn)) avec un gain (An) et
d’un pôle dominant (1/τn), le délai respectif de chaque étage est donné
par la relation 6.7.
Td2 =
∂phase(An/(1 + jωτn))
∂ω
=
τn
1 + ω2τ2n
(6.7)
Dans la bande passante respective de chaque étage, le délai vaut τn. Une
grande bande passante est donc nécessaire pour obtenir un délai minimum.
La structure des 3 premiers étages permet d’atteindre ces performances.
La charge résistive, le cascode qui isole des capacités drain-grille de la
paire diﬀérentielle et les suiveurs minimisent la capacité équivalente sur
les grilles des suiveurs et par conséquent repoussent le pôle dominant. Le
gain, la bande passante et le délai théorique de chacun des trois premiers
étages est résumé dans le tableau 6.1
Lorsque l’amplitude et la pente du signal en entrée sont élevées, les temps
de montée et descente de la sortie du 3ème étage sont limités par le slew
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ampli.diﬀ. étage SCL1 étage SCL2
f−3dB 400MHz 800MHz 1GHz
Gain 10dB 17dB 18dB
Td 400ps 200ps 160ps
Tab. 6.1: fréquence de coupure, gain, temps de propagation des 3 pre-
miers étages au point de commutation
rate. C’est pourquoi les suiveurs du troisième étage ont une charge capaci-
tive minimale (inverseur de taille minimale) et un courant de polarisation
doublé par rapport au deuxième étage.
Le mode commun de la sortie du troisième étage est asservi au point mi-
lieu de l’entrée du quatrième étage que sont les inverseurs constitués par
M19/M23 et M20/M24. Cet asservissement réalise une double conver-
sion symétrique asymétrique de telle sorte à disposer de niveaux de sortie
complémentaires dont les excursions sont égales à l’alimentation. La réfé-
rence pour l’asservissement est donnée par M27/M28 (ﬁgure 6.12 et 6.11)
dont les longueurs supérieures à celles des inverseurs inﬂuencent positi-
vement la consommation de courant. À rapport W/L égal et considérant
VDD VDD
M27
W=4.4u
L=8u
M28
W=2.2u
L=8u
M19/M20
W=2.2u
L=0.3u
M23/M24
W=1.1u
L=0.3u
référence inverseur
out1 out2
Fig. 6.12: Simulation du point milieu de l’inverseur et comparaison à la
référence
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la saturation de tous les transistors, la tension de référence "out1" de-
vrait être identique au point milieu des inverseurs "out2". Une simulation
Monte-carlo de type "mismatch" donne les valeurs moyennes et les écarts
types des tensions "out1" et "out2" (tableau 6.2). Les valeurs moyennes
out1 σ(out1) out2 σ(out2)
1.474V 2.47mV 1.484V 13.2mV
Tab. 6.2: Comparaison statistique de la référence de tension et du point
milieu de l’inverseur
diﬀèrent de 10mV et l’écart type de la diﬀérence des tensions est donné
approximativement par l’écart type du point de commutation de l’inver-
seur selon 6.8.
σ(out1− out2) =
√
σ(out1)2 + σ(out2)2 ≈ σ(out2) (6.8)
Compte tenu de vitesses de transitions de l’ordre de 4GV/s en sortie
du troisième étage, l’imprécision sur les valeurs moyennes et l’écart type
σ(out1 − out2) se traduisent par un écart temporel entre sorties complé-
mentaires de l’ordre de 10ps. Dans les faits, cet écart est plus conséquent
car la réponse des suiveurs du troisième étage n’est pas identique au ﬂanc
montant et descendant. Toutefois l’écart temporel observé est acceptable
pour la présente application.
La ﬁgure 6.13 représente les transitions de la sortie des cinq étages (V o1N,P
à V o5N,P ) ceci pour un signal d’entrée asymétrique présentant une tran-
sition rapide. La pente et l’amplitude de ce signal sont telles que le délai
généré selon l’équation 6.6 est négligeable. Le délai observable est alors
entièrement imputable au comparateur. Pour les trois premiers étages, les
délais répertoriés dans le tableau 6.1 sont quelque peu inférieurs à ceux
lus sur la ﬁgure 6.13. Le délai des deux inverseurs dont le dernier ali-
mente l’entrée de l’étage ﬁnal est de l’ordre de 300ps. Le délai global du
comparateur est donc de 1.4ns.
La ﬁgure 6.14 est identique à 6.13, la pente du signal d’entrée induit
un délai supplémentaire de 150ps portant le délai global du comparateur
à 1.55ns. Ce cas de ﬁgure correspond au cas typique d’une ondulation
résiduelle de 20MHz et 100mV pp (après division par Rfb1, Rfb2, ﬁg.6.1).
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Fig. 6.13: Sortie des 5 étages (V o1N,P . . . V o5N,P ) : ∆inN∆t rapide
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6.5 Étage de sortie
L’étage de sortie s’apparente à un inverseur de type CMOS de forte taille.
Il diﬀère toutefois d’un inverseur classique par le fait que la commande
du transistor P n’est pas identique à celle du transistor N. Pour empê-
cher l’apparition de courant de court-circuit, la commande du transistor N
(V GN ), du transistor P (V GP ) est successivement retardée selon le ﬂanc.
Les retards sont générés par une bascule du type "RS", des délais ont été
insérés de sorte à pouvoir étudier le comportement de ce circuit. Le dia-
gramme temporel de V GN , V GP est illustré par la ﬁgure 6.15. Pour un
délai entre ﬂancs Td donné, le temps de propagation Tp doit être minimum.
Le délai entre ﬂancs, Td, est ajusté en simulation de sorte que la ferme-
ture du transistor N coïncide avec l’ouverture du transistor P au ﬂanc
descendant et inversement pour le ﬂanc montant. Par conséquent, le délai
entre ﬂancs, Td, dépend du temps de montée, respectivement du temps
de descente de V GN et V GP . En considérant une tension de seuil |VTH |
identique pour le transistor N et P, on peut exprimer selon l’équation 6.9,
Td en fonction des temps de montée tr et descente tf mesurés entre 10%
et 90% de l’amplitude ﬁnale, c’est-à-dire Vdd. On suppose donc, dans ce
cas, que le signal de sortie s’établit selon une pente moyenne donnée par
80% · Vdd/tr
Td ≈ 1.25 · tr Vdd − 2 · VTH
Vdd
(6.9)
Les temps de propagation des entrées de la bascule "RS" vers ses sorties
sont donnés en fonction des temps de propagation de chaque élément la
constituant, équ. 6.10.
T (in↘, V GP ↗) = TNAND + Td1 + Td2p
T (in↘, V GN ↗) = 2 · (TNAND + Td1) + Td3 + Td2n
T (in↘, V GN ↘) = TNAND + Td1 + Td2n
T (in↘, V GP ↘) = 2 · (TNAND + Td1) + Td3 + Td2p
(6.10)
Par conséquent, les délais entre ﬂancs descendants et montants sont don-
nés par l’équ. 6.11.
Td ↗= TNAND + Td1 + Td3 + Td2n − Td2p
Td ↘= TNAND + Td1 + Td3 + Td2p − Td2n
(6.11)
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Fig. 6.15: commande V GN , V GP pour empêcher l’apparition de courant
de court-circuit
Pour éviter des diﬀérences de délai entre ﬂancs montants et descendants,
il est préférable, dans la mesure du possible, de rendre les délais Td2n et
Td2p identiques. La notation se simpliﬁe à un délai unique (Td2), ainsi Td
s’écrit selon (équ.6.12).
Td = Td ↗= Td ↘= TNAND + Td1 + Td3 (6.12)
Le temps de propagation moyen est donné par l’équation 6.13.
Tp =
T (in↘, V GP ↗) + T (in↘, V GN ↗)
2
=
3 · (TNAND + Td1) + 2 · Td2 + Td3
2
=
3
2
· Td + Td2 − Td3
(6.13)
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Aﬁn de réduire le temps de propagation du modulateur, le temps de pro-
pagation moyen doit être minimum. Le délai du buﬀer ﬁnal, Td2, peut
être décomposé en deux parties, soit une partie ﬁxe Td2f et une partie
dépendante du temps de montée Td2v .
Td2 = Td2f + Td2v (6.14)
L’équation 6.9 du délai entre ﬂancs, Td, peut être reliée au délai du buﬀer
ﬁnal Td2v par 6.15. Par hypothèse, on considère dans ce cas que le délai
Td2v est généré par le retard que procure une réponse indicielle du premier
ordre (un inverseur de résistance de sortie RON chargé d’une capacité
Ceq).
tr = 2.2 · RON · Ceq = 2.2 · Td2v
Td ≈ 2.75 · Td2v
Vdd − 2 · VTH
Vdd
(6.15)
Le délai entre ﬂancs, Td, pour un VTH moyen de 0.55V et une tension d’ali-
mentation Vdd de 3.3V vaut environ 1.83 ·Td2v . Par conséquent, l’équation
du temps de propagation (6.13) se réduit à 6.16.
Tp ≈ 2 · Td + Td2f − Td3 (6.16)
En remplaçant Td par 6.12 on obtient l’équation 6.17
Tp ≈ 2 · (TNAND + Td1) + Td2f + Td3 (6.17)
Les délais TNAND, Td1 et Td3 contribuent à l’élaboration du délai entre
ﬂancs, Td. Le délai Td2f augmente le temps de propagation sans contri-
buer à Td. Ce délai doit donc être minimisé mais il est nécessaire pour
deux raisons. La première raison est que Td2n est inverseur alors que Td2p
ne l’est pas. La deuxième raison est que ces délais assurent une isolation
par rapport aux grilles des transistors de sortie N et P. De par la capacité
de recouvrement (grille-drain) de ces transistors et de la nature induc-
tive de la charge, V GN et V GP subissent des couplages à l’instant de
la commutation du courant de sortie. Il ne serait donc pas recommandé
de prendre ces noeuds comme source de contre-réaction pour la bascule
"RS". Le délai Td3 contribue autant au temps de propagation Tp qu’au
délai entre ﬂancs Td. Par conséquent,le temps de propagation minimum
est obtenu lorsque Td3 est nul. À posteriori, je remarque avoir été induit
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en erreur par l’équation 6.16 et que le délai Td3 du modulateur n’est pas
nul mais de l’ordre de 250ps. Cette erreur, par rapport à un délai global
du modulateur de 3.5 à 4ns, ne change pas fondamentalement le fonction-
nement du modulateur, toutefois, les performances en terme de fréquence
de hachage auraient pu être de 5 à 10% supérieures.
Le schéma de la bascule "RS" anti-recouvrement avec les transistors de
sortie est illustré par la ﬁgure 6.16. Le dimensionnement de ce circuit n’est
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Fig. 6.16: Bascule "RS" anti-recouvrement
pas simple, pour toutes les raisons évoquées ci-dessous :
– la chaîne d’inverseur du bas possède un inverseur de plus que celle du
haut.
– le commutateur composé des transistors de sortie N et P représente des
charges capacitives diﬀérentes pour chacune des chaînes d’inverseurs.
– le dernier inverseur de chacune des chaînes d’inverseurs ne peut pas
avoir une grande taille sans quoi son courant de court-circuit ainsi que
le courant maximum nécessaire à la charge des capacités d’entrée des
transistors N et P seraient élevés.
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Si l’on considère comme référence, τref , le temps de propagation d’un
inverseur WP = 8µ,WN = 4µ ayant pour charge l’entrée d’un inverseur
de taille identique, il est possible de dresser le tableau des délais en relation
avec la ﬁgure 6.15. En raison de l’inverseur supplémentaire de la chaîne
TNAND Td1 Td3 Td2f
chaîne d’inverseurs P 1.5 · τref 7.25 · τref 4 · τref 5.6 · τref
chaîne d’inverseurs N 1.5 · τref 7.25 · τref 4 · τref 3.8 · τref
Tab. 6.3: Délais normalisés à τref
d’inverseurs N, le délai Td2f est supérieur. En simulation, Td3 vaut 250ps,
on en déduit τref = 62.5ps d’où Td, Tp et Td2v .
Td = TNAND + Td1 + Td3 = 12.75 · τref ≈ 796ps
Tp = 2 · (TNAND + Td1) + Td3 + Td2f ≈ 1.7ns
Td2v = Td/1.83 = 435ps
Les capacités de charge de chaque buﬀer ﬁnal, CP et CN , sont données en
fonction de la taille des transistors de sortie N et P, en première approxi-
mation selon l’équation 5.12.
CP = 4.64mF/m2 · 9720µm · 0.35µm = 15.8pF
CN = 4.64mF/m2 · 6000µm · 0.35µm = 9.7pF
Selon le délai Td2v et les capacités CP et CN obtenus ci-dessus, il est
possible de déterminer les résistances de passage des buﬀers ﬁnaux, res-
pectivement rbuffP et rbuffN .
rbuffP = Td2v/CP ≈ 27Ω
rbuffN = Td2v/CN ≈ 45Ω
Les résistances de passage avec l’aide de la ﬁgure 5.14 permettent de
déduire la taille des buﬀers N et P. Celles-ci sont résumées dans le tableau
6.4. Les tailles des transistors ainsi que les valeurs de délais données ci-
dessus ne représentent qu’une méthode qui permet de se faire une idée de
la répartition des délais de concevoir un premier jet pour le schéma du
circuit pour le faire évoluer en simulation.
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(L = 0.35µm) buﬀer P buﬀer N
transistor P 200µm 60µm
transistor N 120µm 40µm
Tab. 6.4: taille des transistors des buﬀers N et P
La conﬁguration du circuit de la ﬁgure 6.16 pour sa simulation en condi-
tion de charge est représentée à la ﬁgure 6.17. La comparaison (mesure,
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Fig. 6.17: commande V GN , V GP pour empêcher l’apparition de courant
de court-circuit
simulation) de la forme du signal de sortie VSW montre notamment l’eﬀet
des ﬁls de bonding. Le courant de charge est de 100mA et l’alimentation
Vdd de 3.3V. À l’état (haut, bas), le signal de sortie n’atteint pas (Vdd,
Vss) en raison de la résistance de passage du transistor (P, N). La tension
à l’état bas est négative traduisant le fait que le transistor N conduit le
courant à l’envers du sens normal. Les résistances de passage mesurées
sont plus élevées d’environ 200mΩ à celles simulées. Cette diﬀérence peut
être attribuée à la résistance ajoutée par les lignes métalliques (métal 3 :50
à 100mΩ/ et métal 1 et 2 : 80 à 150mΩ/) d’accès aux transistors N et
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P.
Les formes d’onde simulées des tensions de grille montre le délai obtenu
entre ﬂancs (Td) (environ 550ps). Le temps de propagation (Tp) simulé
vaut 1.55ns. Le courant de charge des capacités des transistors N et P,
IGN et IGP est conséquent pendant un court laps de temps.
La comparaison des rendements théoriques et mesurés de l’étage de sortie
pour une fréquence de 20MHz et un courant de charge constant de 100mA
est illustrée à la ﬁgure 6.18. Dans les deux cas, les pertes de l’inductance
ont été comptabilisées. Le rendement mesuré n’est que très légèrement
0 0.5 1.0 1.5 2.0 2.5 3.0 3.3
0
10
20
30
40
50
60
70
80
90
100
tension de sortie, V
re
n
de
m
en
t e
n 
%
simulé
mesuré
Fig. 6.18: rendement de l’étage de sortie
inférieur au rendement simulé, notamment en raison des pertes résistives
supplémentaires dues aux résistances d’accès aux transistors N et P.
6.6 Amplificateur à transconductance (TA)
L’ampliﬁcateur à transconductance reçoit son signal d’entrée diﬀérentiel
de l’ampliﬁcateur diﬀérentiel du comparateur rapide (section 6.4). La fonc-
tion de transfert DC du TA est représentée à la ﬁgure 6.19. Lorsque
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Fig. 6.19: Caractéristique entrée-sortie de l’ampliﬁcateur à transconduc-
tance en fonction de Idead
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l’erreur en entrée est supérieure à une valeur prédéﬁnie contrôlée par un
courant (Idead), la sortie du TA fournit un courant proportionnel à son
entrée. Cette discontinuité permet au modulateur de fonctionner en mode
de réglage par glissement tant que l’erreur entre la consigne et la valeur de
sortie reste inférieure à l’ondulation normale. Lorsque l’erreur dépasse le
niveau d’ondulation toléré, suite à un changement rapide de l’enveloppe,
la sortie du TA doit réagir rapidement pour fournir la demande en cou-
rant de la charge qui n’est pas linéaire dans le cas d’un PA. La ﬁgure
6.20 est générée par simulation du circuit du TA, ﬁgure 6.21, alimenté
avec Vdd = 3.3V et dont la sortie est connectée à une source de tension
constante (Vdd/2). La tension d’entrée est transformée en deux courants
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Fig. 6.21: Schéma de l’ampliﬁcateur à transconductance
identiques, soient IpR et IpM pour des tensions positives et InR et InM pour
des tensions négatives. En fonction de l’alternance (x = n ou p), le cou-
rant IxR débite dans un transistor de référence (R) MxR monté en diode
et le courant IxM débite dans un transistor monté en diode MxM repré-
sentant l’entrée d’un miroir (M) de courant. Le courant IxM est multiplié
par un facteur 300. En raison de cet important facteur de multiplication,
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la charge capacitive présente à l’entrée du miroir de courant est élevée.
Aﬁn d’accélérer la réponse du miroir, un ampliﬁcateur d’erreur compare la
tension sur le transistor de référence MxR avec celle de l’entrée du miroir
de courant et y injecte un courant.
La simulation proposée à la ﬁgure 6.22 met en évidence l’utilité du TA
dans le cadre du modulateur à mode par glissement pour une charge non
linéaire dont le courant absorbé Iload est donné en fonction de sa tension
Vout et de l’enveloppe du signal RF qui serait présente sur l’entrée du PA
RF :
Iload = 100mA +
Vout
80Ω
+
V 2env
50Ω
Cette fonction simule le courant absorbé par un PA RF linéaire qui dépend
à la fois de sa tension d’alimentation et de la puissance d’entrée RF.
Le sous circuit "X1" comprend le comparateur rapide (ﬁgure 6.11 ainsi
que le TA, ﬁgure 6.21). Le ﬁltre de sortie est constitué de L1, C1, la sortie
du TA est directement connectée sur la capacité du ﬁltre de sortie C1
par l’intermédiaire d’une résistance d’isolation, R1 qui peut prendre deux
valeurs soient 0Ω ou 1MΩ respectivement selon la valeur de la variable
"TA". Cette résistance permet donc d’observer la réponse du modulateur
à un saut de l’enveloppe d’entrée avec et sans l’apport de courant de
compensation du TA. La ﬁgure 6.23 montre le courant fournit par le TA
(iTA) et la tension sur la charge Vout. Sans le courant fournit par le TA
(TA=0), on peut observer que Vout subit un retard et une limitation de
sa pente (slew rate).
6.7 Photo du circuit intégré et améliorations
envisageables
La ﬁgure 6.24 présente les détails de la photo du circuit intégré dont la
surface avoisine les 2.5mm2. Cette taille n’est toutefois pas représentative
de la taille réellement occupée, de nombreux pads ont été utilisés aﬁn de
pouvoir vériﬁer le fonctionnement de certain noeuds internes au cas où se
seraient avérés des problèmes. Sans ces pads, la taille du circuit intégré
pourrait être divisée par deux. L’étage de sortie comprend 5 pads pour
chaque connexion à l’alimentation, c’est-à-dire, Vdd et Vss. Ce nombre
de pads est suﬃsant dans le cas d’un montage de type "chip-on-board".
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Fig. 6.22: Simulation mettant en évidence l’utilité du TA pour une
charge non linéaire
En simulation, les variations de courants dans les alimentations (di/dt)
sont supérieures à 100mA/500ps ce qui, avec 5 bonds (0.25nH environ),
occasionne une variation acceptable (50mV) des tensions d’alimentation
internes du circuit intégré.
Le circuit a été développé de sorte à démontrer le principe de l’adapta-
tion dynamique de l’alimentation d’un PA avec un modulateur asservi par
mode de glissement. Le circuit ne possède donc pas une large plage d’ali-
mentation, la réduction de la consommation statique n’était également
pas l’objectif premier. S’il est certain que dans ces domaines des amélio-
rations sont envisageables, c’est surtout la diminution du délai du modu-
lateur qui permettrait d’améliorer les performances du système. Dans la
présente version du circuit, le comparateur et l’étage de sortie génèrent
chacun un délai de l’ordre de 1.6ns en simulation. Le délai global simulé ne
tient pas compte de la résistivité des pistes d’alimentation et est donc de
l’ordre de 3.2ns alors que la mesure donne 4ns environ. La diminution du
délai, à ondulation résiduelle comparable, permet d’augmenter la bande
passante de l’enveloppe et de se rapprocher de l’utilisation de tels PAs
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Fig. 6.24: Photo du circuit intégré réalisé en technologie CMOS 0.35µm
pour des applications UMTS. La diminution globale du délai implique
donc de diminuer le délai du comparateur et de l’étage de sortie. En ce
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qui concerne le comparateur, la marge de manoeuvre est restreinte pour
une technologie donnée. La suppression du deuxième étage de type SCL
réduirait son délai mais aussi son gain. Comme le délai du comparateur
dépend partiellement du gain, selon l’équation 6.6, aucune amélioration
signiﬁcative ne peut être espérée. L’étage de sortie oﬀre plus de possibi-
lités quant à la réduction de son temps de propagation. La suppression
de Td3, ﬁgure 6.16, permet de gagner quelques centaines de picosecondes.
D’autre part, un temps de montée plus court sur les grilles des transistors
a un impact positif sur le délai, probablement au détriment d’appels de
courant plus conséquent sur les pistes d’alimentation dont la résistivité
devrait alors être diminuée.
D’autres améliorations consisteraient à rendre le détecteur d’enveloppe
insensible à la température et d’inclure une commande variable du gain à
l’ampliﬁcateur de l’enveloppe en lieu et place de la résistance externe qui
ﬁxe le gain.
6.8 Résumé du chapitre
Dans ce chapitre, les blocs fonctionnels du modulateur intégré en tech-
nologie CMOS 0.35um sont présentés. Chaque bloc est présenté en justi-
ﬁant le dimensionnement des parties critiques, particulièrement en ce qui
concerne le temps de propagation du comparateur rapide et de l’étage de
sortie.
7. RÉSULTATS EXPÉRIMENTAUX
7.1 Introduction
Au chapitre 6, la réalisation du modulateur intégré ainsi que des simula-
tions et mesures comparatives de certaines parties de circuit intégré ont
été présentées. L’évaluation du circuit intégré prend tout son sens lors-
qu’il alimente un PA RF. La comparaison des performances obtenues en
termes de distorsion, rendement et puissance de sortie avec le même PA
RF alimenté à tension constante (la tension d’alimentation de 3.3V du
modulateur) permet d’évaluer à la fois le circuit intégré et le principe
du PA RF à alimentation dynamique. Cette comparaison est la seule qui
peut être qualiﬁée d’objective car toute autre comparaison avec un PA
dont le gain, la technologie, la puissance de sortie ou autres paramètres
non équivalents serait biaisée.
Les mesures, pour la plupart comparatives, débutent à la section 7.3.
La fréquence centrale à laquelle ces mesures ont été eﬀectuées est de
1900MHz. Vu le nombre important de mesure nécessité pour la carac-
térisation du système, des mesures automatiques ont été réalisées à l’aide
de routines Matlab qui pilotent les générateurs et instruments de mesure
de test par bus GPIB. La description du circuit d’évaluation du système
se trouve à la section suivante (7.2).
7.2 Circuit d’évaluation du système
Le circuit d’évaluation du système (ﬁg. 7.1) est minimum et comprend 4
parties (ombrées).
– Le modulateur avec des résistances de polarisation et potentiomètres
d’ajustements de la réponse du PA dynamique (c.f. équation 3.11).
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– Le ﬁltre de sortie et son réseau de compensation (c.f. section 5.3.5).
– L’alimentation basée sur un régulateur de tension commercial.
– Le PA détaillé dans l’annexe B.
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Fig. 7.1: Circuit d’évaluation du système
Le circuit intégré modulateur est monté à même le circuit imprimé (chip-
on-board) aﬁn que les alimentations internes au circuit intégré soient le
plus propre possible.
La réponse du ﬁltre de sortie formé par l’inductance de 6.8µH et les deux
capacités en parallèle de 220pF (Cﬁlt1 et Cﬁlt2) donne une fréquence
de coupure de 2.9MHz mais diﬀère de la réponse d’un ﬁltre idéal du
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deuxième ordre avec facteur d’amortissement critique (c.f. équ. 5.5). Ceci
est illustré par la ﬁgure 7.2 où la phase de la réponse réelle diverge de la
réponse idéale à partir de 5MHz. La capacité parasite parallèle de l’induc-
tance génère un zéro dans la fonction de transfert qui empêche la phase
de tendre vers −180o. L’atténuation reste quasiment inchangée. La diﬀé-
100 1k 10k 100k 1M 10M 100M
−80
−60
−40
−20
0
20
Am
pl
itu
de
, d
B
100 1k 10k 100k 1M 10M 100M
−180°
−135°
−90°
−45°
0°
f, Hz
ph
as
e 
en
 °
réponse idéale
réponse réelle
Fig. 7.2: Réponse idéale et réponse réelle du ﬁltre du deuxième ordre
avec amortissement optimum
rence de phase qui se produit à la fréquence de hachage par rapport au
cas idéal traité à la section 5.3.3 modiﬁe la condition d’oscillation du mo-
dulateur déﬁnie par l’équation 5.9. À niveau d’atténuation et fréquence de
hachage identiques, le délai du modulateur Td peut être plus élevé dans le
cas de la réponse réelle selon la condition d’oscillation simpliﬁée 7.1 pour
un DC = 50% et ne considérant que la fondamentale ﬁltrée.
fs · Td · 360o + |phaseLC(fs)| == 180o (7.1)
Le délai mesuré du modulateur vaut Td = 4ns, pour une fréquence de
hachage de fs = 20MHz ce délai représente un déphasage de 28o. La
phase du ﬁltre doit donc valoir 152o. Sur le graphique de la phase de la
réponse réelle (ﬁg. 7.2), un tel déphasage correspond eﬀectivement à une
fréquence de hachage de 20MHz. Par cette méthode graphique simple, il
est donc possible d’estimer la fréquence de hachage.
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Pour clore cette section, la photo du circuit d’évaluation avec ses princi-
paux composants sont représentés à la ﬁgure 7.3.
Modulateur (chip-on-board) Inductance 6.8uH
Coupleur u-strip 12dB PA (BGB550 Infineon)
Fig. 7.3: Photo du circuit d’évaluation
7.3 Mesures du système
7.3.1 Mesure du gain en puissance à fréquence fixe
Le gain en puissance et la phase du gain du PA à alimentation dynamique
sont représentés respectivement aux ﬁgures 7.4 et 7.5. Ces réponses sont
issues d’une phase de calibrage où le but est d’obtenir une réponse du
gain et de la phase aussi plats que possible. Les courbes du gain à alimen-
tation constante permettent de se faire une idée de ce qu’impliquerai une
déviation de l’alimentation variable du PA sur le gain résultant.
Les mesures représentées aux ﬁgures 7.4 et 7.5 sont quasi statiques, le
temps nécessaire pour passer de −10dBm à 15dBm est suﬃsamment long
de sorte qu’aucun eﬀet dynamique propre au PA ou au modulateur ne
soit susceptible de modiﬁer les réponses du gain et de la phase.
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Le graphique du gain en puissance (7.4) donne une indication concernant
la linéarité du PA par le point de compression 1dB que ce soit avec ali-
mentation constante ou dynamique. Au détriment d’une légère réduction
du gain, le point de compression du PA à alimentation dynamique est
plus élevé de 1.3dB par rapport au point de compression du PA à alimen-
tation constante maximum (3.3V ). Le tableau 7.1 résume les points de
compression obtenus.
Vc dyn. 3.3 2.5 2.0 1.5 1.2 V
Pin1dB 13.3 10.8 8.8 7.5 4.8 2.9 dBm
Gp1dB 10.2 11.4 11.2 10.8 10.5 10.5 dB
Pout1dB 23.5 22.2 20.0 18.3 15.3 13.2 dBm
Tab. 7.1: Points de compression pour les PAs à alimentation dynamique
et constante
Le point de compression de 1dB est précédé d’une expansion de 0.5dB du
gain qu’il n’est pas possible d’éliminer compte tenu de la relation simple
reliant la puissance RF d’entrée à la tension d’alimentation du PA selon
l’équation 3.11. La mesure de cette relation est représentée à la ﬁgure 7.6,
elle diﬀère de la relation déﬁnie par 3.11 par le fait que la réponse du
détecteur d’enveloppe n’est pas idéale.
L’expansion du gain est liée à la tension minimum d’alimentation du PA.
En eﬀet, plus l’alimentation minimum est basse, meilleur est le rendement
et plus l’expansion du gain est importante ce qui se répercute négative-
ment sur la linéarité. Une alimentation minimum de 1.25V résulte donc
d’un compromis entre linéarité et rendement.
Sur le graphique représentant la consommation de courant, ﬁgure 7.7, on
peut notamment observer le fait que le courant du PA alimenté à tension
ﬁxe de 3.3V n’est pas constant. La conversion de tension à rendement élevé
réalisée par le modulateur diminue le courant apparent consommé de l’ali-
mentation par le PA dont l’alimentation est dynamique. Ceci se traduit
sous forme d’un meilleur rendement comme le montre l’axe vertical de
droite, ﬁgure 7.8. Le rendement du PA dont l’alimentation est dynamique
est supérieur dans toute la plage linéaire, ceci environ jusqu’au point de
compression 1dB. L’amélioration du rendement est donnée par l’axe ver-
tical de gauche de la ﬁgure 7.8. C’est le rapport du rendement du PA à
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alimentation variable sur le rendement du PA à alimentation constante.
L’amélioration maximum vaut environ 215% qui s’obtient facilement en
multipliant le rapport des tensions d’alimentation (3.3V/1.25V ) par le
rendement du modulateur qui avoisine les 80% à tension d’alimentation
minimum.
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Fig. 7.4: Module du gain en puissance à fréquence ﬁxe (1.9GHz)
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7.3.2 Réponse de l’alimentation à un saut
d’enveloppe RF
Le temps de réaction du PA à alimentation dynamique est mesuré à l’aide
d’un saut d’enveloppe dont le temps de montée, respectivement de des-
cente est court. Pour ce faire, un générateur AM de type OOK (On Oﬀ
Keying), dont le temps d’établissement est de 30ns, est utilisé. Le temps
de réaction de l’alimentation est mesuré, ﬁgure 7.9, pour diﬀérents ni-
veaux d’amplitudes AM. Le déclenchement de l’acquisition des réponses
de l’alimentation est donné par le générateur RF. Le temps de réaction
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Fig. 7.9: Réponse de l’alimentation à un saut de l’enveloppe (modulation
AM de type OOK à 1.9GHz)
est limité par le temps de montée car le PA absorbe essentiellement le
courant. Les temps de montée entre 10 et 90% sont fonction de l’ampli-
tude ﬁnale et répertorié dans le tableau 7.2. Pour le saut d’enveloppe le
plus faible, le temps de montée est supérieur à la moyenne car l’erreur
à l’entrée du modulateur est trop faible pour que le TA intervienne de
manière eﬃcace. Pour le saut d’enveloppe le plus grand, le PA travaille en
compression, la charge qu’il représente pour le modulateur est donc forte-
ment non linéaire. Dans ces conditions, l’erreur à l’entrée du modulateur
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Ampl.AM 0 2 4 6 8 10 dBm
tr 236 163 153 149 188 228 ns
Tab. 7.2: Temps de montée en fonction du niveau du saut d’enveloppe
est conséquente et le TA fonctionne de manière optimum. Toutefois la
charge est suﬃsamment non linéaire pour limiter le temps de montée. Les
temps de montée des sauts d’enveloppe intermédiaires sont tous inférieurs
à 200ns avec un minimum à 149ns. Par la relation empirique qui lie le
temps de montée à la bande passante (BW ≈ 0.35/tr), la bande passante
du modulateur s’étend en moyenne à des enveloppes de l’ordre de 2MHz
bien que le ﬁltre de sortie ait été dimensionné pour 2.9MHz (c.f. ﬁg. 7.2).
On voit donc ici l’eﬀet de la charge dynamique.
La fréquence de hachage, conformément à la ﬁgure 5.12, varie en fonction
du niveau ﬁnal de l’alimentation, la fréquence maximum vaut 16MHz.
Pour autant, selon la ﬁgure 5.11, l’ondulation reste quasiment indépen-
dante du niveau ﬁnal du saut à part dans les extrémités, notamment pour
Pin = 10dBm où le PA travaille en compression.
7.3.3 Test de linéarité double ton
Un test double ton est appliqué au PA à alimentation ﬁxe ainsi qu’au PA à
alimentation dynamique et les produits d’intermodulation sont comparés
en fonction de l’écart de fréquence entre les tons. Pour rappel, l’enveloppe
d’un signal double ton est un sinus redressé, le rapport de la puissance
crête à la puissance moyenne vaut 3dB. La fréquence du sinus redressé est
égal à l’écart de fréquence entre tons et correspond approximativement à
la bande passante de l’enveloppe. Les produits d’intermodulation du PA
à alimentation variable dépendent donc non seulement de la puissance
d’entrée mais aussi de l’écart de fréquence entre tons. Les produits d’in-
termodulation d’un PA à alimentation constante dépendent en principe
uniquement de la puissance d’entrée et non de l’écart de fréquence entre
tons. Toutefois, il est primordial de disposer d’une alimentation constante
dont l’impédance est basse quelle que soit la fréquence des appels de cou-
rant (de l’enveloppe). Si tel n’est pas le cas, l’alimentation du PA varie de
manière non désirée en fonction de l’enveloppe ce qui a pour eﬀet de mo-
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duler la caractéristique de compression du PA et générer de la distorsion.
Du test de linéarité double ton, deux graphiques sont reportés ci-après :
– Le premier, ﬁgure 7.10, représente la caractéristique de la puissance de
sortie en fonction de la puissance d’entrée conformément à la ﬁgure 2.8.
Celle-ci est donnée pour le PA dont l’alimentation est constante et pour
le PA à alimentation dynamique avec et sans TA pour deux écarts de
tons soient 10KHz et 2MHz. En conformité avec la ﬁg. 7.4, le PA à
alimentation constante possède un gain supérieur au PA à alimenta-
tion dynamique. L’eﬀet du TA est remarquable pour un écart de tons
de 2MHz, le point de compression est amélioré de plus de 1dBm. À
10kHz, le TA n’apporte que peu d’améliorations car son fonctionnement
n’est pas fréquent. Les performances en terme de point de compression
sont résumées dans le tableau 7.3. Par comparaison avec le tableau 7.1,
on observe que la règle donnée par l’équation 2.21 est vériﬁée en ce
qui concerne le PA à alimentation constante et le PA à alimentation
dynamique pour ∆fton = 10kHz.
Vc dyn. avec
TA
dyn. sans
TA
dyn. avec
TA
dyn. sans
TA
3.3V
∆fton 10kHz 10kHz 2MHz 2MHz indép.
Pout1dB 20.8dBm 20.5dBm 19.9dBm 19.8dBm 18.8dBm
Tab. 7.3: Points de compression pour un test double tons
– Le second, ﬁgure 7.11, représente les produits d’intermodulation pour
le PA à alimentation constante et le PA à alimentation dynamique en
fonction de l’écart de fréquence des tons (10kHz, 1MHz, 2MHz, 4MHz)
avec et sans l’inﬂuence du TA. Une limite de linéarité communément
admise dans le cas d’un test de linéarité double ton est une valeur de
-30dBc pour les IMD. S’il on admet cette limite, le PA à alimentation
dynamique reste suﬃsamment linéaire tant que l’écart des tons n’est
pas supérieur à 2MHz et que le TA est en fonction. La linéarité obtenue
à puissance élevée est même supérieure pour le PA à alimentation dy-
namique. Ceci conﬁrme les mesures du point de compression simple ton
(tableau 7.1) pour lesquelles, le point de compression obtenu avec le PA
à alimentation dynamique est plus élevé que celui du PA à alimentation
constante. L’annulation partielle des produits d’intermodulation résulte
d’une certaine compensation de la compression du gain par l’expansion
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du gain (ﬁg. 7.4) ceci pour une puissance de sortie moyenne avoisinant
les 18dBm. L’asymétrie observée entre les tons correspondants aux pro-
duits d’intermodulation du 3ème ordre n’est pas signiﬁcative. Confor-
mément à la section 2.3.3 ceci laisse supposer que le gain n’est que peu
modulé par un perturbateur dont la phase ne correspondrait pas à celle
de l’enveloppe du signal RF. Dans ce cas le perturbateur serait l’alimen-
tation dynamique du PA dont le temps de réaction pourrait engendrer
un déphasage.
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Fig. 7.10: Puissance de sortie en fonction de la puissance d’entrée pour
un signal double ton
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7.3.4 Mesure de linéarité et de rendement avec un
signal CDMA IS-95
Le signal double ton est utilisé pour tester la linéarité d’un PA et une
limite de linéarité est généralement ﬁxée, par exemple -30dBc pour les
IMDs (section 7.3.2). Toutefois une mesure du rendement pour un tel
signal n’a pas de grande signiﬁcation à cause de l’absence d’information
utile contenue dans l’enveloppe et de la limite de linéarité arbitraire qui
est ﬁxée. Pour un signal CDMA, une limite de linéarité est imposée en
terme d’ACLR (c.f. équ.2.29) par la norme et dans le cas du standard IS-
95 celle-ci vaut −45dBc. Dans ces conditions, les mesures du rendement
et de la linéarité ont plus de sens.
La norme IS-95 possède une bande passante d’enveloppe de 1.23MHz,
un rapport puissance crête à puissance moyenne de 4.8dB et l’ACLR
est le rapport de la puissance contenue dans le canal adjacent (30kHz)
par la puissance contenue dans le canal principal (1.23MHz). Le canal
adjacent est mesuré à 885kHz du centre du canal principal. Cette norme
de téléphonie n’est pas la plus récente toutefois la bande passante de
cette modulation est adaptée à celle du modulateur et ce standard est
intégré dans la plupart des générateurs de signaux RF modulés en phase
et quadrature.
De cette analyse avec un signal CDMA, quatre graphiques sont générés :
– la ﬁgure 7.12 représente l’ACLR pour le PA à alimentation constante
et le PA à alimentation dynamique par rapport à la puissance de sor-
tie qu’ils fournissent. Le taux d’ACLR n’est autre qu’une mesure de
produits d’intermodulation et présente donc quelques similitudes avec
la courbe des IMD pour un écart de tons de 1MHz (c.f. ﬁgure 7.11).
Les ACLR produits par le PA à alimentation dynamique sont géné-
ralement supérieurs à ceux du PA à alimentation constante sauf pour
des puissances proches de la limite imposée par le standard (−45dBc).
La mesure de l’ACLR dépend de la distribution de puissance (c.f. ﬁ-
gure 2.17) déﬁnie dans le générateur et dont on a pas accès. Comme
le générateur utilisé est identique pour le PA à alimentation constante
et le PA à alimentation dynamique, ces mesures sont comparables mais
tout autre comparaison requiert la connaissance de l’environnement de
test.
– la ﬁgure 7.13 représente les rendements du PA à alimentation constante
et du PA à alimentation dynamique en fonction de la puissance de sor-
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tie qu’ils fournissent. Les rendements sont semblables dans leur aspect
général à ceux obtenus à la ﬁgure 7.8 pour un simple ton. Les mar-
queurs "•" indiquent les rendements maximums atteints à la limite de
linéarité donnée par le standard (ACLR = −45dBc). Non seulement
la puissance linéaire maximum du PA à alimentation dynamique est
supérieure mais également le rendement linéaire maximum est amélioré
de près de 10% en valeur relative et 5% en valeur absolue.
– la ﬁgure 7.14 représente la mesure de l’amplitude du vecteur d’erreur
(EVM), c.f. équation 2.31. À l’instar de l’ACLR, l’EVM reﬂète la dis-
torsion introduite par le PA sur l’enveloppe et cette mesure est sensible
à la distribution de puissance (c.f. ﬁgure 2.17) du générateur. Le ré-
cepteur de test possède une sensibilité maximum qui se traduit par un
EVM minimum mesurable de l’ordre de 1%. La ﬁgure 7.14 représente
à la fois la mesure de la valeur eﬃcace et de la valeur crête de l’EVM
pour le PA à alimentation constante et le PA à alimentation dynamique
avec le TA en fonction. La valeur eﬃcace de l’EVM se comporte dans
son aspect général de manière similaire à la mesure de l’ACLR. En ef-
fet, à partir d’une puissance de sortie supérieure à 20dBm environ, la
valeur eﬃcace de l’EVM du PA à alimentation dynamique dépasse celle
du PA à alimentation constante. Pour la valeur crête de l’EVM ceci se
produit déjà à partir d’une puissance de sortie de 19dBm. La valeur
crête de l’EVM est donc plus aﬀectée par les pics de l’enveloppe ce qui
ne présente pas de réelle surprise étant donné la nature non linéaire de
la charge qu’est le PA pour le modulateur. Le tableau 7.4 résume les
valeurs des EVMs obtenues pour les deux PAs. On voit donc qu’à valeur
identique d’ACLR, le taux d’EVM n’est pas égal, toutefois il faut aussi
tenir compte des puissances de sortie qui ne sont pas les mêmes.
– la ﬁgure 7.15 représente le taux d’alimentation dynamique qui est cou-
plé dans le spectre de sortie sous forme de bandes latérales (voir aussi
ﬁgure 3.7). La puissance moyenne du signal d’entrée vaut 5dBm et
celle de sortie 17dBm (22dBm crête). Ainsi, la tension d’alimentation
du PA couvre toute la dynamique de sortie du modulateur, c’est-à-
dire de 1.25V à 3.3V . L’écart entre les bandes latérales de puissance
couplées correspond à deux fois la fréquence de hachage moyenne. En
raison de la fréquence de hachage qui n’est pas constante, la puissance
contenue dans les bandes latérales est étalée. Le rapport entre canal
principal et bandes latérales vaut typiquement 55dBc, ce qui représente
une atténuation respectable mais toutefois pas suﬃsante pour certains
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PA à alim. dy-
namique
PA à alim.
constante
(3.3V)
Puissance de sortie
lin. max. selon li-
mite d’ACLR
20.5dBm 19.9dBm
EVM rms à puis-
sance de sortie lin.
max.
4.9% 3.8%
EVM crête à puis-
sance de sortie lin.
max.
25% 19%
Tab. 7.4: Mesures EVM à puissance de sortie linéaire maximum selon le
critère des ACLR
standards de communication mobile.
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Fig. 7.15: Ondulation résiduelle de l’alimentation convertie sous forme
de bande latérale dans le spectre de sortie
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7.3.5 Résumé du chapitre
Dans ce chapitre, les performances du PA à alimentation dynamique sont
comparées avec celle du PA à alimentation constante. Le circuit de test
y est décrit. Des mesures du temps de réaction de l’alimentation et des
mesures comparatives avec des signaux de test simple ton, double tons et
CDMA sont eﬀectuées. La mesure du temps de montée de l’alimentation
avec pour charge le PA dépend de l’amplitude du signal d’entrée. En
moyenne, on peut considérer un temps de montée inférieur à 200ns ce qui
permet de traiter des enveloppes de l’ordre de 2MHz de bande passante.
Les mesures simple ton révèlent que le point de compression du PA à
alimentation dynamique est plus élevé que celui du PA à alimentation
constante, ceci pour un rendement amélioré, ce qui laisse supposer une
meilleure linéarité. Le test double ton conﬁrme ce constat si l’on considère
comme critère de linéarité un niveau d’IMD de −30dBc et un écart entre
tons qui au maximum vaut 2MHz. En ce qui concerne les mesures avec un
signal CDMA, les conclusions auxquelles on aboutit dépendent du critère
de linéarité utilisé. Dans tous les cas, le rendement du PA est amélioré. Si
le critère utilisé pour déﬁnir la linéarité est l’ACLR alors on aboutit au
même conclusion que pour le signal double ton. Par contre, si le critère
de linéarité est l’EVM, alors le PA à alimentation constante possède une
linéarité quelque peu supérieure par rapport à son homologue.
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8. SIMULATION RF DU PA À
ALIMENTATION DYNAMIQUE
8.1 Introduction
La simulation du PA à alimentation dynamique a pour but de prédire
principalement la distorsion qu’il produit pour un signal à enveloppe va-
riable.
La simulation d’un tel PA n’est pas simple. Le PA est la partie du système
qui fonctionne à la fréquence la plus élevée et détermine donc, dans le cas
d’une simulation de type transitoire, le pas temporel minimum. Ce type
de simulation est coûteux en temps de simulation puisque la couverture
de quelques périodes de l’enveloppe se fait au pas temporel requis par la
porteuse RF. De plus, un modèle de PA large signal n’est pas courant en
raison notamment de problèmes thermiques relatés à la section 4.4. Ceci
exclut donc l’utilisation d’une telle méthode de simulation.
Pour les systèmes RF comprenant deux régimes de fréquence distincts
(l’enveloppe et la porteuse) la solution de simulation généralement retenue
est la simulation d’enveloppe et éventuellement celle de la balance des
harmoniques. La première s’applique lorsque l’enveloppe est périodique
ou non et la seconde lorsque l’enveloppe est périodique. Ni l’une ni l’autre
des solutions n’est applicable dans le cas du PA à alimentation dynamique
car le hachage de l’alimentation représente un dispositif bien trop non
linéaire pour permettre la convergence de ce type de simulation.
La méthode proposée dans ce chapitre consiste à réaliser deux simulations.
La première est une simulation de type transitoire pour laquelle un modèle
mixte (comportemental et circuit) du modulateur complet est utilisé avec
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pour charge le modèle linéarisé du PA en bande de base (c.f. ﬁg. 4.20).
Le signal d’entrée au niveau du modulateur et de la charge est un sinus
redressé simulant l’enveloppe d’un signal double ton. De cette simulation,
la tension d’alimentation dynamique du PA est récupérée et utilisée dans
une simulation d’enveloppe où le PA dynamique est un modèle basé sur
l’interpolation des caractéristiques AM-AM et AM-PM, chacune fonction
de l’alimentation. Dans cette deuxième simulation, le signal d’entrée du
PA est l’enveloppe du signal double ton utilisé dans la première simulation.
Les produits d’intermodulation sont extraits en sortie.
8.2 Première étape de simulation
8.2.1 Description du modèle mixte
Le modèle mixte utilisé pour la première étape de simulation est présenté
à la ﬁgure 8.1. L’utilisation de certains modèles comportementaux per-
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Fig. 8.1: Modèle mixte pour la première étape de simulation
met essentiellement de diminuer le temps de simulation. Les sous circuits
dénotés par la lettre "X" sont répertoriés ci-après.
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– X1 est l’implémentation sous forme de polynôme de la réponse mesu-
rée du détecteur d’enveloppe représentée à la ﬁgure 6.3. Le polynôme
implémenté est :
Venv =
V in_env_pk
couplage
Vdet0 ≈ −0.16 Venv + 4.1 V 2env − 12.7 V 3env + 26.8 V 4env − 30.0 V 5env
La tension de sortie à vide du détecteur d’enveloppe est donnée par
Vdet0 . Aﬁn de tenir compte d’une limitation de la bande passante de
l’enveloppe, Vdet0 est ﬁltré passe-bas par un ﬁltre RC1 dont la fréquence
de coupure est donnée par 6.1. De ce ﬁltrage passe-bas est issu la tension
d’enveloppe détectée Vdet.
– X2 est l’ampliﬁcateur d’enveloppe implémenté sous la forme du circuit
de la ﬁgure 6.7.
– X3 regroupe le TA et le comparateur sous forme de circuits (ﬁgures
6.21, respectivement 6.11) et l’étage de sortie sous forme d’une source
de tension contrôlée avec un retard pur de 1.6ns et une résistance de
sortie de 0.5Ω.
– Le sous circuit X4 est l’implémentation du modèle complet (ﬁgure 4.20)
que représente le PA comme charge pour le modulateur.
– L’inductance est modélisée selon le circuit équivalent proposé à la ﬁgure
8.2. Étant donné que le courant requis par l’application est bien inférieur
au courant de saturation de l’inductance, un modèle petit signal suﬃt.
Les valeurs des composants du modèle (tableau 8.1) sont trouvées par
Rs Rs RsRs Rs Rs C C CC C C
L L LL L L
Rp Rp RpRp Rp Rp
R
Fig. 8.2: Modèle petit signal de l’inductance
optimisations simultanées par rapport à la mesure de la partie réelle et
imaginaire de l’impédance de l’inductance.
Rs Rp R C L
3Ω 805Ω 130mΩ 2.2pF 1.13uH
Tab. 8.1: Valeurs des composants du modèle de la ﬁgure 8.2
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Pour valider le modèle mixte de la ﬁgure 8.1, une comparaison avec les
résultats obtenus à la section 7.3.2 est eﬀectuée. Le but est de générer
le graphique 7.9 représentant la réponse de l’alimentation dynamique du
PA à des sauts d’enveloppe produits par une modulation AM OOK. La
stimulation à l’entrée du système (ﬁg. 8.1) est donc une impulsion dont les
ﬂancs de montée et descente valent chacun 30ns. De sorte à obtenir des
conditions de simulation identiques aux mesures réalisées au chapitre 7,
la ﬁgure 7.6 est reproduite au mieux en simulation en ajustant la tension
minimum d’alimentation du PA, l’oﬀset d’enveloppe et le courant du TA.
Le résultat de cette simulation transitoire du système est donné par la
ﬁgure 8.3. La corrélation de la simulation du modèle avec la mesure de
la ﬁgure 7.9 est globalement bonne, excepté pour des sauts d’amplitude
faibles où le temps de montée simulé est optimiste.
0 0.5 1 1.5 2 2.5 3 3.5 4 4.5 5
0
0.5
1
1.5
2
2.5
3
3.5
4
temps, us
te
ns
io
n 
d’
al
im
en
ta
tio
n,
 V
niveau d’entrée de la pulse AM
0dBm
2dBm
4dBm
6dBm
8dBm
10dBm
Fig. 8.3: Figure obtenue par simulation du système présenté à la ﬁg. 7.3.2
8.2.2 Simulation double ton
Le stimulus utilisé dans le cas de la simulation double ton est un sinus
redressé en lieu et place de l’impulsion de la ﬁgure 8.1. Tout comme dans
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la section précédente, le signal d’intérêt est la tension de l’alimentation
du PA. Le balayage en puissance est eﬀectué de −2 à 8.5dBm par pas
de 0.5dBm. Pour chaque balayage, la fréquence de l’enveloppe est variée
de sorte que l’écart entre tons soit de 100kHz, 1MHz, 2MHz et 4MHz.
L’observation de l’alimentation du PA sur quelques périodes est rendue
nécessaire par le fait que la fréquence de l’ondulation résiduelle n’est pas
constante. Le temps de simulation est limité à 10 périodes de l’enveloppe
redressée, soit 100µs, 10µs, 5µs et 2.5µs. À l’exception de la fréquence de
100kHz, ces écarts de tons sont identiques à ceux utilisés dans la section
7.3.3 et permettront ultérieurement une comparaison des produits d’in-
termodulation du troisième ordre. Le choix d’une fréquence de 100kHz
plutôt que 10kHz est motivé par le gain en temps de simulation. La diﬀé-
rence des produits d’intermodulation ne devrait pas être conséquente car
ces deux écarts de fréquences se situent bien en deçà de la bande passante
du modulateur.
Pour les besoins de la deuxième étape de simulation, la tension de l’ali-
mentation du PA est ﬁltrée passe-bas 2ème ordre avec une fréquence de
coupure de 40MHz (ce ﬁltre n’est pas représenté sur la ﬁgure 8.1). Bien
que le ﬁltre passe-bas du modulateur joue déjà ce rôle, le ﬁltre additionnel
permet de limiter eﬃcacement le spectre de l’alimentation.
8.3 Seconde étape de simulation
Le modèle du PA est basé sur les caractéristiques AM-AM et AM-PM
mesurées du gain. Toute non linéarité provenant de la dépendance de l’im-
pédance d’entrée avec le niveau de puissance appliqué au PA est négligée.
Cette hypothèse est vériﬁée pour un ampliﬁcateur linéaire fonctionnant
en classe A. La représentation cartésienne des caractéristiques AM-AM
et AM-PM est montrée à la ﬁgure 8.4 pour diﬀérentes tensions d’alimen-
tation Vs. Les tensions RMS de sortie en phase et en quadrature sont
évaluées par des polynômes (équations 8.1 et 8.2). Pour chaque valeur
d’alimentation Vs = (1.0, 1.5, 2.0, 2.5, 3.0 et 3.3V ) un polynôme fonction
de |Vin| est créé.
VoutI (|Vin|) = a1 · |Vin|+ a3 · |Vin|3 + . . . + a11 · |Vin|11 (8.1)
VoutQ(|Vin|) = b1 · |Vin|+ b3 · |Vin|3 + . . . + b11 · |Vin|11 (8.2)
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Fig. 8.4: Représentation cartésienne des caractéristiques AM-AM et
AM-PM du PA en fonction de sa tension d’entrée RMS Vin
et de son alimentation Vs = 1.0, 1.5, 2.0, 2.5, 3.0, 3.3V
Ainsi, pour chaque valeur d’alimentation Vs, on dispose d’un set de co-
eﬃcients a1, a3 . . . a11 et b1, b3 . . . b11. Aﬁn de rendre ces polynômes dé-
pendants de Vs de manière continue, chaque coeﬃcient an et bn (n =
1, 3 . . . 11) peut être lui-même transformé en un polynôme dépendant de
Vs (equ. 8.3).
an(Vs) = an0 + an1 · Vs + an2 · V 2s + . . . + an5 · V 5s
bn(Vs) = bn0 + bn1 · Vs + bn2 · V 2s + . . . + bn5 · V 5s
n =1, 3, 5 . . .11
(8.3)
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Dés lors, les polynômes 8.1 et 8.2 s’expriment respectivement selon les
polynômes 8.4 et 8.5.
VoutI (|Vin|, Vs) =
11∑
n=1, n impair
an(Vs) · |Vin|n (8.4)
VoutQ(|Vin|, Vs) =
11∑
n=1, n impair
bn(Vs) · |Vin|n (8.5)
Le schéma équivalent du PA avec son stimulus (signal double ton) est
représenté à la ﬁgure 8.5. La tension d’alimentation Vs provient de la
première étape de simulation. Celle-ci, après ﬁltrage passe-bas à fcPB =
40MHz (section 8.2.2), est re-échantillonnée à une fréquence fs de sorte
que les conditions suivantes sont vériﬁées :
fenv1 = 2 · fton = ∆fton (fondamentale de l’enveloppe)
tsim =
10
fenv1
(temps de simulation,
c.f. section 8.2.2)
fs ≥ 2 · fcPB (théorème de Shannon)
tsim · fs = N = 2n (le nombre de points N
est une puissance de 2)
t = [Ts, 2 Ts, 3 Ts . . . tsim − Ts, tsim] (vecteur temporel pour
le ré échantillonnage)
Le stimulus à l’entrée du modèle du PA (équ. 8.4 et équ. 8.5) est donc
la norme du signal modulant (10 périodes d’un sinus redressé) évalué à
chaque instant Ts. Selon la même cadence, l’alimentation ﬁltrée et re-
échantillonnée est injectée dans le modèle du PA. La phase du signal
modulant vaut alternativement 0 et π. La norme et la phase du signal
modulant représentent l’enveloppe complexe. Lorsque tous les points ont
été calculés, on dispose de deux vecteurs représentants l’amplitude de la
tension de sortie en phase et en quadrature avec la porteuse modulée en
entrée. Ces deux vecteurs forment un vecteur de nombres complexes qu’il
est possible de transformer sous forme polaire (amplitude et phase). La
phase de l’enveloppe à l’entrée est sommée aﬁn de reconstruire le signal
modulant de sortie. Sur celui-ci, une transformée rapide de Fourrier (FFT)
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Fig. 8.5: Schéma équivalent du PA pour la simulation d’enveloppe
est eﬀectuée. Le vecteur des fréquences évaluées évalué par la FFT en
représentation bilatérale est donné par 8.6.
f =
fs
N
· [−(N
2
− 1);−(N
2
− 2) . . . ;−1; 0; 1 . . . N
2
− 1; N
2
] (8.6)
La résolution en fréquence de la FFT est donnée par fs/N . La fréquence
des tons fondamentaux est [−5; 5] · fs/N et celle des produits d’intermo-
dulation du 3ème ordre par [−15; 15] · fs/N . L’IMD est le rapport entre la
somme des puissances des tons fondamentaux et la somme des puissances
des tons d’intermodulation et est représenté à la ﬁgure 8.6. De manière
similaire à ce qui est rapporté dans la section 7.3.3, la diﬀérence entre tons
d’intermodulation est de l’ordre de ±1dB et négligeable pour les tons fon-
damentaux. La ﬁgure 8.6 possède les mêmes axes que la ﬁgure 7.11 ce
qui permet une comparaison directe. Comme expliqué précédemment, la
plage de puissance de sortie est limitée entre 10 et 20dBm aﬁn de réduire
le temps de simulation. L’aspect général des IMDs simulés est proche de
celui obtenu par mesure excepté pour un écart de tons de 100kHz où un
minimum se produit pour une puissance de sortie de 12dBm alors que
pour les mesures, ce minimum se produit à 5dBm. Les minimums d’IMD
proches de la puissance maximum (19dBm) sont reproduits de manière
ﬁdèle et traduisent le fait que pour ce niveau de puissance l’expansion du
gain compense la compression du gain du PA (c.f. ﬁgure 7.4).
D’une manière générale les IMDs trouvés par ce moyen de simulation sont
optimistes de 2dB. Pourtant, les sources d’erreurs sont nombreuses et
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Fig. 8.6: Résultat de la simulation d’enveloppe pour un signal double ton
répertoriées ci-dessous :
– Le calibrage de la réponse du gain et de la phase du PA à alimentation
dynamique n’est pas exactement identique pour les cas de la simulation
et de la mesure.
– La réponse du modèle de la charge du PA en bande de base à un saut
d’enveloppe (ﬁg. 8.3), par comparaison avec la ﬁgure 7.9 obtenue par
mesure, n’est pas exacte. Les divergences observées se répercutent sur
la deuxième étape de simulation.
– Le modèle du PA est basé sur une interpolation des mesures quasi sta-
tiques du gain en puissance pour diﬀérentes tensions d’alimentation.
Dans le cas du PA à alimentation dynamique, comme son nom l’in-
dique, l’alimentation est dynamique et par conséquent le modèle dérivé
de mesures quasi statiques n’est pas exact. En eﬀet, les caractéristiques
de tous semi-conducteurs dépendent de la température de jonction. De
plus, selon l’étude de la section 4.5, le point de repos du PA est égale-
ment modulé par la température de jonction du transistor. Le gain du
PA est donc doublement sensible à la température. Dans une situation
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où l’enveloppe et par conséquent l’alimentation sont variables, le gain du
PA est exposé à des eﬀets mémoires issus des états antécédents de l’en-
veloppe et de ses variations. Aux vues des résultats de linéarité obtenus
pour un signal CDMA ainsi que des faibles diﬀérences obtenues entre
produits d’intermodulation simulés et mesurés, ces eﬀets mémoires ne
sont pas conséquents pour le type de PA utilisé. L’application du prin-
cipe de l’alimentation dynamique à un PA dont l’angle de conduction
serait réduit rendrait ce PA probablement beaucoup plus sensible à ces
eﬀets en raison des variations de puissance bien plus conséquentes qui
pourraient s’y produire.
Une méthode simple pour révéler les eﬀets mémoires d’un PA est la
variation du temps de balayage en puissance de l’analyseur de réseau.
Cependant, les analyseurs de réseau qui autorisent des mesures en un
court laps de temps ne sont pas courants. La mesure pulsée du gain est
la solution généralement retenue pour éviter tout auto-échauﬀement du
PA. Cette méthode requiert des instruments spécialisés dont ne dispose
pas le laboratoire.
8.4 Résumé du chapitre
Ce chapitre est consacré à la problématique de la simulation du PA à
alimentation dynamique. Une méthode de simulation est proposée pour
déterminer les produits d’intermodulation dans le cas d’un test de linéarité
double ton. Cette méthode consiste en une première simulation transitoire
du modulateur avec un modèle en bande de base de la charge qu’est le PA.
Cette simulation est suivie d’une deuxième simulation d’enveloppe pour
laquelle est utilisé un modèle de PA basé sur l’interpolation des mesures
quasi statiques de son gain en puissance.
Les résultats obtenus par simulation en termes de produits d’intermodu-
lation sont de manière générale optimistes (2dB) par comparaison avec
les mesures. Cette erreur est faible compte tenu des nombreuses sources
d’erreurs possibles.
9. CONCLUSION
9.1 Motivation du choix du sujet de thèse
Ce travail de thèse consiste en une étude approfondie d’un PA RF dont le
rendement est amélioré par l’adaptation dynamique de son alimentation.
Tout PA résulte avant tout d’un compromis entre linéarité et rendement,
l’intérêt de cette étude est donc de montrer dans quelles conditions, selon
ce principe, le rendement peut être augmenté sans que la linéarité soit
dégradée.
Le choix de cette étude est motivé par la généralisation des modulations
CDMA qui, en raison de leur rapport puissance crête à puissance moyenne
élevé, impose au PA une plage linéaire qui s’étend jusqu’aux puissances
crêtes. La conséquence est un rendement faible à puissance moyenne maxi-
mum. D’un point de vue académique, à ma connaissance, hormis [17] dont
le degré d’approfondissement n’est pas très élevé, aucune autre étude ne
traite de ce sujet.
9.2 Résultats obtenus
9.2.1 Étude théorique
L’étude théorique porte d’une part sur la charge en bande de base qu’est
le PA, en d’autres termes, l’impédance que représente le PA vue de son
alimentation. Cette étude est primordiale dans le cas de l’adaptation dy-
namique du PA. D’autre part une architecture de modulateur dédiée à
cette charge est étudiée. Pour la première partie de l’étude théorique, seul
l’étage ﬁnal du PA de type source ou émetteur commun est considéré.
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Charge en bande de base
L’étude de la charge en bande de base qu’est le PA a permis de mettre en
évidence les points suivants :
– La charge en bande de base est non seulement dépendante de la fré-
quence mais également dynamique.
– D’un point de vue petits signaux, l’équivalent de l’étage de sortie
en basse fréquence 1 est sa conductance de sortie. Pourtant, la dé-
pendance de la charge en basse fréquence est bien plus complexe et
due à des eﬀets thermiques dont la conséquence est la modulation
du point de repos du PA. Dans le cadre du PA à alimentation dyna-
mique, cette modulation est une réplique de l’enveloppe RF qui peut
être déphasée en raison des constantes de temps thermiques du PA.
Selon l’importance de la modulation thermique, il a été montré que
celle-ci, en particulier accompagnée d’un déphasage, peut conduire à
une modulation du gain et peut avoir des conséquences néfastes sur
la linéarité du PA. Il a également été montré qu’une imposition du
point de repos avec un miroir de courant est un bon moyen de s’af-
franchir de distorsions d’origines thermiques. Lorsque la disposition
du miroir de courant est optimale, un couplage thermique supérieur
à 60% peut être obtenu.
Pour des fréquences de l’enveloppe supérieures à quelques centaines
de kilohertz, lorsque les eﬀets thermiques sont négligeables, la charge
est active et formée par la transconductance, la capacité Miller et la
résistance de source de l’étage de sortie.
– Pour empêcher le PA de travailler en compression l’adaptation dyna-
mique de l’alimentation du PA doit être proportionnelle à l’enveloppe
du signal RF. Pour un PA linéaire, une part du courant consommé
est une réplique de l’enveloppe et est proportionnelle à la puissance
du signal d’entrée donc au carré de l’enveloppe. La charge est de ce
fait dynamique, et ce d’autant plus que, l’amplitude de l’enveloppe
est élevée, le PA est non linéaire et travaille en compression.
1 Les basses fréquences sont relatives à la fréquence de l’enveloppe RF et s’étendent
de 0 à 100kHz environ
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Architecture du modulateur
L’étude de l’architecture du modulateur a permis de mettre en évidence
les points principaux suivants :
– La puissance et le rendement à délivrer imposent une alimentation clas-
sique basée sur le ﬁltrage LC d’une modulation de largeur d’impulsion.
– Pour une charge linéaire, un temps de réaction égal à celui du ﬁltre de
sortie du modulateur peut être obtenu avec une architecture dont le ré-
glage se fait par mode de glissement en utilisant l’ondulation résiduelle.
Ce mode de réglage est donc bien adapté pour suivre des enveloppes
dont la variation est rapide.
– Aﬁn d’obtenir un temps de réaction court de l’alimentation, seul un PA
linéaire de classe A, voire AB, dont la charge est modérément dyna-
mique s’applique au réglage par mode de glissement. Ce constat n’est
pas gênant dans la mesure où le but ﬁnal est de préserver une linéarité
élevée tout en améliorant le rendement du PA.
– Pour une charge non linéaire comme un PA, la variation de courant
en un laps de temps donné est limitée par la valeur de l’inductance du
ﬁltre de sortie.
– La réponse transitoire du modulateur par mode de glissement n’auto-
rise pas un sous dimensionnement de l’inductance. L’architecture du
modulateur est complétée par un apport de courant au PA de type
"feed forward".
– Pour tout autre mode de réglage du modulateur, la diminution de
l’inductance a comme conséquence une variation importante de son
courant donc des pertes et contraintes plus élevées sur les transistors
de sortie.
– En raison de la faible dépendance du gain du PA en fonction de son
alimentation, l’ondulation résiduelle se mélange à la porteuse du PA et
génère des produits indésirables sous forme de bandes latérales. De ce
point de vue, une faible ondulation résiduelle est souhaitable. Dans le
cas du réglage par mode de glissement, à fréquence de hachage donnée,
ceci implique une fréquence de coupure du ﬁltre de sortie et donc une
fréquence maximum d’enveloppe RF basse. La fréquence maximum de
l’enveloppe et l’amplitude de l’ondulation résiduelle résultent donc d’un
compromis. Les meilleures performances sont obtenues lorsque le délai
du modulateur est minimum.
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9.2.2 Réalisations
Ce travail de thèse a donné lieu à la réalisation d’un modulateur intégré en
technologie CMOS 0.35µm. Celui-ci est basé sur l’étude théorique dont les
conclusions se trouvent ci-avant. Pour optimiser la réponse du modulateur
un réglage par mode de glissement est utilisé, chaque partie du circuit est
dimensionnée de sorte à minimiser le délai global du modulateur.
Pour valider le bon fonctionnement du modulateur, un circuit de test est
réalisé, comprenant les éléments du système, c’est-à-dire, le modulateur
intégré qui alimente un PA externe. Le PA est externe (PA commercial)
et les raisons de ne pas l’intégrer sont multiples :
– le gain en puissance dépend de l’encapsulation et en particulier de l’in-
ductance de mise à la masse.
– la technologie employée conditionne le gain et la linéarité qu’il est pos-
sible d’obtenir.
– la résistance thermique détermine la température de jonction et in-
ﬂuence le gain et la linéarité.
– l’inﬂuence qu’aurait le couplage par le substrat, notamment des transi-
toires de l’alimentation, sur la linéarité RF est diﬃcilement prévisible.
Sans moyens de réalisation d’un boîtier alliant performances RF et ther-
mique, une solution externe pour le PA a été préférée. En contre partie,
l’étude thermique menée sur la structure de PA utilisée constitue une
première étape en vue d’une intégration de l’ensemble.
9.2.3 Résultats
Les résultats obtenus sont ceux du système comprenant un PA linéaire
alimenté par le modulateur intégré en technologie CMOS 0.35µm. Le PA
fonctionne en classe AB. Le passage d’un fonctionnement de la classe
A à la classe AB se produit proche de la compression ce qui rend les
propriétés dynamiques (c.f. section 2.5.9) de la charge acceptable pour
le modulateur. Une étude de ce même système avec un PA dont l’angle
de conduction serait réduit est envisageable. Le rendement serait alors
favorisé au détriment de la linéarité et de la limitation en bande passante
du modulateur en raison de la nature dynamique de la charge.
Le seul critère objectif pour qualiﬁer le PA à alimentation dynamique est
la comparaison avec son homologue à alimentation constante et ce quelque
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soit la classe de fonctionnement du PA. Dans ce cas, le modulateur intégré
est alimenté à la même tension de 3.3V que le PA à alimentation constante.
Les performances du PA à alimentation dynamique sont honorables puisque
le rendement est amélioré dans toute la plage linéaire du PA jusqu’à 210%.
Dans certains cas, bien que cela n’ait pas constitué l’objectif premier, la
linéarité est même améliorée. Le modulateur possède une bande passante
d’enveloppe à -3dB d’environ 3MHz, ﬁxée par le ﬁltre passe-bas LC. Pour
un test de linéarité double ton, le constat est le suivant : la linéarité en
termes d’IMD se dégrade au fur et à mesure qu’augmente l’écart entre
tons correspondant environ à la bande passante de l’enveloppe. La linéa-
rité reste acceptable tant que l’écart entre tons n’excède pas 2MHz. La
fréquence de hachage moyenne obtenue est de 16MHz et l’ondulation ré-
siduelle typique est de 180mVpp.
En résumé, hormis la limitation en bande passante, le système proposé
procure tous les avantages d’un étage classe A (linéarité et gain élevés,
impédance peu dépendante de la puissance d’entrée et meilleure robustesse
face à la désadaptation de la charge) tout en maintenant un rendement
élevé.
9.3 Améliorations
Les objectifs de bande passante WCDMA pour l’UMTS ne peuvent être
atteints par le dispositif présenté dans ce travail. En raison du délai du
modulateur, si la bande passante du ﬁltre passe-bas LC est doublée, la
fréquence de hachage, elle, ne l’est pas. L’atténuation de l’ondulation ré-
siduelle n’est alors plus suﬃsante pour conserver une distorsion faible et
d’un point de vue spectral, les bandes latérales des résidus de l’ondula-
tion augmentent signiﬁcativement. Les améliorations envisageables pour
augmenter la bande passante du modulateur sont alors :
– la diminution du délai du modulateur
– l’emploi d’un ﬁltre de sortie passif d’ordre plus élevé
L’amélioration du rendement procurée par le PA à alimentation dyna-
mique dans sa zone linéaire est intéressante. À faible puissance, le ren-
dement pourrait être encore amélioré en contrôlant le courant de repos
du PA. Ceci peut se faire en imposant un courant de référence variable
au miroir de courant avec pour restriction, une cadence de changement
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inférieure à celle de l’enveloppe pour ne pas dégrader la linéarité. La va-
riation du courant de repos serait fonction de la valeur eﬃcace sur le long
terme (plusieurs périodes de la fréquence maximum de l’enveloppe) tout
en appliquant simultanément le principe de l’alimentation dynamique au
PA. L’adaptation du courant de repos est déjà couramment appliquée car
la puissance moyenne de sortie d’un téléphone mobile est variée à une
cadence de l’ordre de 1000 fois par seconde pour les systèmes CDMA ??.
Pour la présente étude que constitue ce travail de thèse, une telle approche
requiert des moyens numériques importants, raison pour laquelle elle n’a
pas été implémentée.
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ANNEXES

A. MÉTHODOLOGIE POUR
DÉTERMINER LE COUPLAGE
THERMIQUE
A.1 Introduction
Cette annexe donne au lecteur des informations plus complètes en ce qui
concerne la méthodologie qui permet de déduire le couplage thermique
entre les deux transistors qui composent le miroir de courant et utilisé
dans cette étude comme PA.
A.2 Boîtier du PA
Le boîtier du PA ainsi que la puce sont représentés à la ﬁgure A.1. L’épais-
seur de la puce de 140µm collée à même la double patte d’émetteur confère
au PA à la fois une résistivité thermique basse et une faible inductance
d’émetteur (0.2nH typique). Le maillage selon les 3 directions est donné
par la ﬁgure A.2. Les points où sont injectés les stimulus correspondant à
la puissance dissipée sont indiqués par les points foncés. Les points clairs
correspondent à la jonction du transistor de référence monté en diode.
A.3 Génération du réseau thermique
Le réseau thermique est généré en format SPICE à l’aide d’une routine
Matlab dont le code est donné ci-après. Les noeuds générés par la routine
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Fig. A.1: Puce et boîtier du PA
prennent la notation Nxxyyzz où xx = 01...39, yy = 01...15 et zz =
01...07, voir exemple dans ﬁgure A.2.
La résistance thermique de la colle servant à maintenir la puce sur la patte
d’émetteur est prise en compte. Par hypothèse, la colle considérée est de
type "Ablestik glue 84-1LMISR4". Les résistances thermiques des pads et
des bonds font également partie du réseau thermique.
En raison de la dimension variable du réseau, le calcul des résistances
thermiques se fait au moyen des équations 4.8) et 4.9. Les dimensions
de chaque cube (∆x ∆y et ∆z) sont variables. Pour aider le lecteur à
comprendre la manière dont les résistances thermiques sont calculées, la
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Fig. A.2: Maillage du réseau selon les trois directions
ﬁgure A.3 représente un cube se trouvant au milieu du réseau (et non dans
une extrémité). Pour ne pas alourdir la ﬁgure, seules les dimensions pour
le calcul de la résistance thermique en y sont données conformément à la
manière dont elles sont calculées dans le code Matlab. Dans les extrémités
du réseau, le calcul des résistances thermiques est un peu diﬀérent, le
lecteur peut se référer au code Matlab.
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xm(x+1)
xm(x-1)
ym(y-1)
zm(z-1)
zm(z+1)
ym(y+1)
dym dyp
dy
-  xm, ym et zm  sont les vecteurs des coordonnées des mailles
-  x, y et z  sont les indices des mailles  (x=1 à 39, y=1 à 15 et z=1 à 7)
dyp=(ym(y+1)-ym(y))/2;
dym=(ym(y)-ym(y-1))/2;
dy=dyp+dym;
Fig. A.3: Maillage de dimension variable
Listing A.1: Code de génération du réseau thermique
clear all;
close all;
%Transistor finger spacing=25um
xm=[0,12.5,25,37.5,50,62.5,75,87.5,100,112.5,125,137.5,150,162.5,175,...
177,181,189,200,212.5,225,236,244,248,250,262.5,275,287.5,300,...
312.5,325,337.5,350,362.5,375,387.5,400,412.5,425];
ym=[0,75,115,135,145,150,162.5,175,187.5,200,205,215,235,275,350];
zm=[0,2,6,14,30,62,140];
nx=length(xm); %nb of nodes in x direction (minimum 1, maximum 98)
ny=length(ym);
nz=length(zm);
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nz_start=1;
nz_stop=nz;
nx_center=(nx+1)/2;
ny_center=(ny+1)/2;
%Data for glue: the die is sticked on the emitter lead frame
Rhoglue=1/2.5;%˚ C*m/W; datasheet ablestik1.pdf glue 84-1LMISR4
Hglue=15e-6;% datasheet ablestik2.pdf
%X,Y,Z die coordinate for emitters, collector, base and bias
E1=[80,80,0];
E2=[212.5,270,0];
C=[345,80,0];
B=[80,270,0];
bias=[345,270,0];
pin_name={’E1’,’E2’,’C’,’B’,’bias’};
%Find nearest [x,y,z] meshing coordinates that fit with E,C,B &
bias locations
E1=[find(abs(xm-E1(1))==min(abs(xm-E1(1)))),find(abs(ym-E1(2))==
min(abs(ym-E1(2)))),find(abs(zm-E1(3))==min(abs(zm-E1(3))))];
E2=[find(abs(xm-E2(1))==min(abs(xm-E2(1)))),find(abs(ym-E2(2))==
min(abs(ym-E2(2)))),find(abs(zm-E2(3))==min(abs(zm-E2(3))))];
C=[find(abs(xm-C(1))==min(abs(xm-C(1)))),find(abs(ym-C(2))==min(
abs(ym-C(2)))),find(abs(zm-C(3))==min(abs(zm-C(3))))];
B=[find(abs(xm-B(1))==min(abs(xm-B(1)))),find(abs(ym-B(2))==min(
abs(ym-B(2)))),find(abs(zm-B(3))==min(abs(zm-B(3))))];
bias=[find(abs(xm-bias(1))==min(abs(xm-bias(1)))),find(abs(ym-bias
(2))==min(abs(ym-bias(2)))),find(abs(zm-bias(3))==min(abs(zm-
bias(3))))];
%Each meshing node name is given by "NXXYYZZ", two digits are used
for
%the nx,ny and nz number of mesh
for i=1:5
pin=eval(pin_name{i});
if pin(1)<10
x=[’0’,int2str(pin(1))];
else
x=int2str(pin(1));
end
if pin(2)<10
y=[’0’,int2str(pin(2))];
else
y=int2str(pin(2));
end
if pin(3)<10
z=[’0’,int2str(pin(3))];
else
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z=int2str(pin(3));
end
eval([’N_’,pin_name{i},’=’’N’,x,y,z,’’’’]);
end
%Finger coordinates in x (xf) and y coordinates where power
STimulus are injected (yf)
%To these coordinates, corresponding mesh number are given by (xv,
yv)
xf=[25,50,75,100,125,150,175,225,250,275,300,325,350,375,400];
for i=1:length(xf)
xv(i)=find(xm==xf(i));
end
yf=[150,162.5,175,187.5,200];
for i=1:length(yf)
yv(i)=find(ym==yf(i));
end
%To each power STimuli, a node name NXXYYZZ is given. Each node is
a part
%of the finger junction temperature Tj
for x =1:length(xv)
for y=1:length(yv)
if xv(x)<10 &yv(y)<10
eval([’ST=’’N0’,int2str(xv(x)),’0’,int2str(yv(y)),’01’’;’
]);
end
if xv(x)>=10 &yv(y)<10
eval([’ST=’’N’,int2str(xv(x)),’0’,int2str(yv(y)),’01’’;’
]);
end
if xv(x)<10 &yv(y)>=10
eval([’ST=’’N0’,int2str(xv(x)),int2str(yv(y)),’01’’;’]);
end
if xv(x)>=10 &yv(y)>=10
eval([’ST=’’N’,int2str(xv(x)),int2str(yv(y)),’01’’;’]);
end
Tj{x,y}=ST;
end
end
%Open a file named therm_nwk.sp to write the subcircuit netlist
file in
%SPICE format (*.sp means SPice)
%Subcircuit input is Vpow, a voltage which is the replica of the
%dissipated power (1V=1W)
%Subcircuit outputs are: junction temperature of the power
transistor (Tj)
% -junction temperature of the diode
transistor (Tref)
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% -NHS=Node Heat Sink (thermal ground)
fid=fopen(’therm_nwk.sp’,’w’); %w=write
fprintf(fid,’.subckt therm_nwk Vpow Tj Tref NHS\n’);
pow_inj_locations=14;
Vpow_gain(1)=1/5/pow_inj_locations; %Allows weighting of power
dissipation
Vpow_gain(2)=1/5/pow_inj_locations; %along the finger
Vpow_gain(3)=1/5/pow_inj_locations; %In this case, power
dissipation is uniform
Vpow_gain(4)=1/5/pow_inj_locations;
Vpow_gain(5)=1/5/pow_inj_locations;
%The 5 Tj nodes of each finger receives a power which takes the
form of a
%current proportional to the Vpow voltage Pin
for x=1:length(xv)
if x~=8
for y=1:length(yv)
fprintf(fid,[’G%i ’,Tj{x,y},’ 0 Vpow 0 %5.4e\n’],x*10+y
,-Vpow_gain(y));
end
end
end
%sum of temperature on each active finger
for x=1:length(xv)
if x~=8
fprintf(fid,[’ET%i Tf%i 0 ’,Tj{x,1},’ 0 ’,’%5.4e\n’],10*x
+1,10*x+1, 1/5);
fprintf(fid,[’ET%i Tf%i Tf%i ’,Tj{x,2},’ 0 ’,’%5.4e\n’],10*
x+2,10*x+2,10*x+1,1/5);
fprintf(fid,[’ET%i Tf%i Tf%i ’,Tj{x,3},’ 0 ’,’%5.4e\n’],10*
x+3,10*x+3,10*x+2,1/5);
fprintf(fid,[’ET%i Tf%i Tf%i ’,Tj{x,4},’ 0 ’,’%5.4e\n’],10*
x+4,10*x+4,10*x+3,1/5);
fprintf(fid,[’ET%i T%i Tf%i ’,Tj{x,5},’ 0 ’,’%5.4e\n’],10*x
+5,x, 10*x+4,1/5);
%fprintf(fid,’RT%i T%i 0 %5.4e\n’,x,x,1e6);
else
fprintf(fid,[’ET%i Tf%i 0 ’,Tj{x,1},’ 0 ’,’%5.4e\n’],10*x
+1,10*x+1, 1/5);
fprintf(fid,[’ET%i Tf%i Tf%i ’,Tj{x,2},’ 0 ’,’%5.4e\n’],10*
x+2,10*x+2,10*x+1,1/5);
fprintf(fid,[’ET%i Tf%i Tf%i ’,Tj{x,2},’ 0 ’,’%5.4e\n’],10*
x+3,10*x+3,10*x+2,1/5);
fprintf(fid,[’ET%i Tf%i Tf%i ’,Tj{x,2},’ 0 ’,’%5.4e\n’],10*
x+4,10*x+4,10*x+3,1/5);
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fprintf(fid,[’ET%i Tref Tf%i ’,Tj{x,3},’ 0 ’,’%5.4e\n’],10*x
+5, 10*x+4,1/5);
%fprintf(fid,’RTref Tref 0 %5.4e\n’,1e6);
end
end
%temperature average
fprintf(fid,’ETsum1 Tsum1 0 T1 0 %5.4e\n’,1/14);
fprintf(fid,’ETsum2 Tsum2 Tsum1 T2 0 %5.4e\n’,1/14);
fprintf(fid,’ETsum3 Tsum3 Tsum2 T3 0 %5.4e\n’,1/14);
fprintf(fid,’ETsum4 Tsum4 Tsum3 T4 0 %5.4e\n’,1/14);
fprintf(fid,’ETsum5 Tsum5 Tsum4 T5 0 %5.4e\n’,1/14);
fprintf(fid,’ETsum6 Tsum6 Tsum5 T6 0 %5.4e\n’,1/14);
fprintf(fid,’ETsum7 Tsum7 Tsum6 T7 0 %5.4e\n’,1/14);
fprintf(fid,’ETsum9 Tsum9 Tsum7 T9 0 %5.4e\n’,1/14);
fprintf(fid,’ETsum10 Tsum10 Tsum9 T10 0 %5.4e\n’,1/14);
fprintf(fid,’ETsum11 Tsum11 Tsum10 T11 0 %5.4e\n’,1/14);
fprintf(fid,’ETsum12 Tsum12 Tsum11 T12 0 %5.4e\n’,1/14);
fprintf(fid,’ETsum13 Tsum13 Tsum12 T13 0 %5.4e\n’,1/14);
fprintf(fid,’ETsum14 Tsum14 Tsum13 T14 0 %5.4e\n’,1/14);
fprintf(fid,’ETsum15 Tj Tsum14 T15 0 %5.4e\n’,1/14);
%starts writing the netlist
Rcntx=0;Rcnty=0;Rcntz=0;Rg=0;
Ccnt=0;
for z=nz_start:nz_stop
for y=1:ny
for x=1:nx
xH=floor(x/10);xL=x-(10*xH);%node name:
NxH_xL_yH_yL_zH_zL
yH=floor(y/10);yL=y-(10*yH);
zH=floor(z/10);zL=z-(10*zH);
xHp1=floor((x+1)/10);xLp1=x+1-(10*xHp1);%p1 stands for
"+1"
yHp1=floor((y+1)/10);yLp1=y+1-(10*yHp1);
zHp1=floor((z+1)/10);zLp1=z+1-(10*zHp1);
if x==1
dx=(xm(x+1)-xm(x))/2;
dxx=dx;
elseif x==nx
dx=(xm(x)-xm(x-1))/2;
dxx=0;
else
dxp=(xm(x+1)-xm(x))/2;dxm=(xm(x)-xm(x-1))/2;dx=dxp+dxm
;
dxx=(xm(x+1)-xm(x));
end
if y==1
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dy=(ym(y+1)-ym(y))/2;
dyy=dy;
elseif y==ny
dy=(ym(y)-ym(y-1))/2;
dyy=0;
else
dyp=(ym(y+1)-ym(y))/2;dym=(ym(y)-ym(y-1))/2;dy=dyp+dym
;
dyy=(ym(y+1)-ym(y));
end
if z==1
dz=(zm(z+1)-zm(z))/2;
dzz=dz;
elseif z==nz
dz=(zm(z)-zm(z-1))/2;
dzz=0;
else
dzp=(zm(z+1)-zm(z))/2;dzm=(zm(z)-zm(z-1))/2;dz=dzp+dzm
;
dzz=(zm(z+1)-zm(z));
end
%thermal resistance in x,y and z directions
Rdx=6.7e3*dxx/dy/dz;Rdy=6.7e3*dyy/dx/dz;Rdz=6.7e3*dzz/dy/
dz;Cd=1.75e6*1e-18*dx*dy*dz;Rdglue=Rhoglue*1e12*Hglue
/dy/dz;
if x~=nx
%R (x,y,z) (x+1,y,z) Rdx
fprintf(fid,’R%i%i%i%i%i%iX N%i%i%i%i%i%i N%i%i%i%i%i%
i %5.4e\n’,xH,xL,yH,yL,zH,zL,xH,xL,yH,yL,zH,zL,
xHp1,xLp1,yH,yL,zH,zL,Rdx);
Rcntx=Rcntx+1;
end
if y~=ny
%R (x,y,z) (x,y+1,z) Rdy
fprintf(fid,’R%i%i%i%i%i%iY N%i%i%i%i%i%i N%i%i%i%i%i%
i %5.4e\n’,xH,xL,yH,yL,zH,zL,xH,xL,yH,yL,zH,zL,
xH,xL,yHp1,yLp1,zH,zL,Rdy);
Rcnty=Rcnty+1;
end
if z~=nz
%R (x,y,z) (x,y,z+1) Rdz
fprintf(fid,’R%i%i%i%i%i%iZ N%i%i%i%i%i%i N%i%i%i%i%i%
i %5.4e\n’,xH,xL,yH,yL,zH,zL,xH,xL,yH,yL,zH,zL,
xH,xL,yH,yL,zHp1,zLp1,Rdz);
Rcntz=Rcntz+1;
%C (x,y,z) 0 Cd
fprintf(fid,’C%i%i%i%i%i%i N%i%i%i%i%i%i
0 %5.4e\n’,xH,xL,yH,yL,zH,zL,xH,xL,yH,yL,
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zH,zL,Cd);
else
%R (x,y,z) Elead Rglue to Emitter lead
fprintf(fid,’R%i%i%i%i%i%iG N%i%i%i%i%i%i Elead
%5.4e\n’,xH,xL,yH,yL,zH,zL,xH,xL,yH,yL,zH,zL,
Rdglue);
Rg=Rg+1;
end
end
end
end
% bond wire thermal resistance
% bond length=900u, bond diameter=30u
% Cupper thermal resistance=2.56e-3 [m˚ *C/W]
Rbond=2.56e-3*900e-6/(pi*(15e-6)^2);
fprintf(fid,[’RbdE1 ’,N_E1,’ Elead %5.4e\n’],Rbond);
fprintf(fid,[’RbdC ’,N_C ,’ Clead %5.4e\n’],Rbond);
fprintf(fid,[’RbdB ’,N_B ,’ Blead %5.4e\n’],Rbond);
fprintf(fid,[’RbdBias ’,N_bias,’ Biaslead %5.4e\n’],Rbond);
fprintf(fid,[’RbdE2 ’,N_E2,’ Elead %5.4e\n’],Rbond);
%Leads (variable width, length=1.5e-3, thickness=0.15e-3
RleadE1=2.56e-3*1.5e-3/(.15e-3*1.2e-3);CleadE1=3.48e6
*(1.2*.15*1.2)*1e-9;
RleadE2=2.56e-3*1.5e-3/(.15e-3*0.6e-3);CleadE2=3.48e6
*(1.2*.15*0.6)*1e-9;CleadE=CleadE1+CleadE2;
RleadB=2.56e-3*1.5e-3/(.15e-3*0.3e-3);CleadB=3.48e6*(1.2*.15*0.3)
*1e-9;
RleadC=2.56e-3*1.5e-3/(.15e-3*0.3e-3);CleadC=3.48e6*(1.2*.15*0.3)
*1e-9;
RleadBias=2.56e-3*1.5e-3/(.15e-3*0.3e-3);CleadBias=3.48e6
*(1.2*.15*0.3)*1e-9;
fprintf(fid,’RlE1 Elead NHS %5.4e\n’,RleadE1);
fprintf(fid,’RlE2 Elead NHS %5.4e\n’,RleadE2);
fprintf(fid,’ClE Elead 0 %5.4e\n’,CleadE);
fprintf(fid,’RlC Clead NHS %5.4e\n’,RleadC);
fprintf(fid,’ClC Clead 0 %5.4e\n’,CleadC);
fprintf(fid,’RlB Blead NHS %5.4e\n’,RleadB);
fprintf(fid,’ClB Blead NHS %5.4e\n’,CleadB);
fprintf(fid,’Rlbias Biaslead NHS %5.4e\n’,RleadBias);
fprintf(fid,’Clbias biaslead 0 %5.4e\n’,CleadBias);
fprintf(fid,’.ENDS’);
fclose(fid);
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A.4 Simulation du réseau thermique
Le réseau thermique créé par la routine Matlab porte le nom de "therm_nwk.sp".
Ce ﬁchier peut être inclus dans le simulateur ADS sous forme de liste de
noeuds et une analyse petits signaux peut être eﬀectuée (ﬁgure A.4). Cette
AC
Fig. A.4: Analyse petits signaux du réseau thermique inclus sous forme
de liste de noeuds dans le simulateur ADS
simulation permet de trouver les fonctions de transfert température sur
puissance pour la température de jonction des transistors de référence et
de puissance. Les graphiques de la ﬁgure 4.17 ainsi que la distribution
de la température (ﬁg. 4.16) à la surface de la puce sont générés grâce à
cette simulation. L’aﬃchage de la distribution de la température requiert
un certain nombre d’opérations qui sont décrites ci-après. En premier lieu,
il convient de sauver le résultat de la simulation ("dataset") dans un for-
mat de type "Citiﬁle" dont la structure pour l’analyse petits signaux de
la ﬁgure A.4 est donnée par la liste A.2.
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Listing A.2: Format de sauvegarde de type "Citiﬁle"
CITIFILE A.01.00
NAME AC1.AC
VAR freq MAG 81 %nb. of AC analysis points
DATA tjQ MAGANGLE
DATA tref MAGANGLE
DATA SubCircuit.n020501 MAGANGLE
DATA SubCircuit.n020601 MAGANGLE
DATA SubCircuit.n020701 MAGANGLE
DATA SubCircuit.n030501 MAGANGLE
. %following node names come here
..
...
VAR_LIST_BEGIN
1 %frequency data fmin=1Hz
1.25892541
1.58489319
1.99526231
2.51188643
3.16227766
3.98107171
5.01187234
6.30957344
7.94328235
10
. %following frequency points come here
..
...
79432823.5
100000000 %frequency data fmax=100MHz
VAR_LIST_END
BEGIN %Mag and Phase data for tj
55.351038, -2.00290118 %f=fmin
.
..
...
0.0509075489, -86.9528257 %f=fmax
END
BEGIN %Mag and Phase data for tref
49.5848599, -2.23733656 %f=fmin
.
..
...
La lecture et l’aﬃchage de la distribution de la température à la surface
de la puce se fait à l’aide de la routine Matlab dont le code est donné par
A.3.
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Listing A.3: lecture du "dataset" de type "Citiﬁle" et aﬃchage de la
distribution de température à la surface de la puce
clear all;
close all;
nb_of_data_pnts=81
filename=’dataset’; %name of Citifile
%meshing coordinates in x and y
xm=[0,12.5,25,37.5,50,62.5,75,87.5,100,112.5,125,137.5,150,162.5,175,...
177,181,189,200,212.5,225,236,244,248,250,262.5,275,287.5,300,...
312.5,325,337.5,350,362.5,375,387.5,400,412.5,425];
ym=[0,75,115,135,145,150,162.5,175,187.5,200,205,215,235,275,350];
nx=length(xm);ny=length(ym);nz=7;
nb_of_nodes=nx*ny*nz;
margin=500;
i=1;
names=textread(filename,’%s’,3*nb_of_nodes+margin);%read all node
names
l_names=length(names);
f_analyse=1e0; %analysis frequency for temperature distribution
%search for number of points
i=find(strcmp(names,’VAR’)==1);
nb_of_pnts=str2num(names{i+3});
%search for Begin of data
line=nb_of_nodes;
r=[0,0,0,0,0];
while (r(1) & r(2) & r(3) & r(4) & r(5))~=1
line=line+1;
text=textread(filename,’%s’,1,’headerlines’,line);
r=[0,0,0,0,0];
if length(text{1})==5
r=text{1}==’BEGIN’;
end
end
%search for frequency data
freq=textread(filename,’%f’,nb_of_data_pnts,’headerlines’,line-(
nb_of_data_pnts+1));
f_ind=find(abs(freq-f_analyse)==min(abs(freq-f_analyse)));
%search for all nodes
i1=find(strcmp(names,’DATA’)==1)+1;
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%search names of interest and collect their position in node
matrix n_xy
z=1;
n_xy=[];
for x=1:nx
n_y=[];
for y=1:ny
if x<10 & y<10
node_name=[’n0’,num2str(x),’0’,num2str(y),’0’,num2str(z)
];
end
if x<10 & y>=10
node_name=[’n0’,num2str(x),num2str(y),’0’,num2str(z)];
end
if x>=10 & y<10
node_name=[’n’,num2str(x),’0’,num2str(y),’0’,num2str(z)];
end
if x>=10 & y>=10
node_name=[’n’,num2str(x),num2str(y),’0’,num2str(z)];
end
i=find(strcmp(names,[’SubCircuit.’,node_name])==1);
n_y=[n_y,find(i1==i)];
end
n_xy=[n_xy;n_y];
end
%collect and display die surface magnitude values of temperature
z=1;
mag=[];
ph=[];
for x=1:nx
mag_c=[];
ph_c=[];
for y=1:ny
values=textread(filename,’%s’,2,’headerlines’,line+f_ind+(
nb_of_data_pnts+2)*(n_xy(x,y)-1));
mag_c=[mag_c,str2num(values{1}(1:length(values{1})))];
ph_c=[ph_c,str2num(values{2})];
end
mag=[mag;mag_c];
ph=[ph;ph_c];
end
surf(ym,xm,mag);
B. CONCEPTION DU PA
B.1 Introduction
Cette annexe donne au lecteur des informations plus complètes en ce
qui concerne le dimensionnement du PA pour une fréquence centrale de
1.9GHz. Étant donné qu’aucun modèle large signal du PA n’est dispo-
nible, le PA a été développé à l’aide des paramètres S fournis par le fabri-
cant. Cette méthode permet l’élaboration de PA linéaire uniquement ce
qui convient à la présente application.
B.2 Adaptation d’entrée
Par simpliﬁcation, le gain du PA est considéré unilatéral, de ce fait l’im-
pédance d’entrée se réduit au coeﬃcient de réﬂexion S11 = 0.783∠144.8o
pour un point de repos de 3V , 100mA à 1.9GHz. Une fois converti par la
relation B.1, l’équivalent série de l’impédance d’entrée vaut 6.7+j ·15.6Ω.
Z = Zo · 1 + S111− S11 (B.1)
La partie résistive est constituée en majeure partie de la résistance intrin-
sèque de base du transistor. Le facteur de qualité de l’entrée vaut 2.3, si
on le considère constant, la bande passante théorique maximum du PA
est d’environ 800MHz. Un facteur de qualité faible est préférable car
l’adaptation d’impédance est moins sensible à l’erreur sur la valeur des
composants. Le réseau d’adaptation d’impédance permettant de passer
de 50Ω à 6.7Ω (partie réelle de l’impédance d’entrée) est une structure en
"T" de type passe-bas dont les étapes de dimensionnement font appel aux
conversions série parallèle et parallèle série (ﬁg. B.1).
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Rs Xs
RpXp
Rs =
Rp
1+Q2
Xs =
Xp
1+1/Q2
Rp = Rs · (1 + Q2)
Xp = Xs · (1 + 1/Q2)
Q = Rp/Xp
Q = Xs/Rs
Fig. B.1: Transformation série parallèle et parallèle série
Ces étapes sont représentées à la ﬁgure B.2 et la notation utilisée est
conforme à celle trouvée dans [31]. Les valeurs des éléments trouvées pour
le réseau d’adaptation d’entrée serviront de valeurs de départ pour les
optimisations et sont résumées ci-dessous avec pour choix Q2 = 1.
Q2 = 1 → X3 = 50Ω, L3 = 4.19nH
→ Q1 = 3.73, X1 = 9.4Ω, L1 = 0.79nH
→ X2 = 21.1Ω, C2 = 3.95pF
B.3 Adaptation de sortie
L’adaptation de sortie est réalisée selon la droite de charge optimale (équ.
2.6) avec comme tension de coude Vcoude = 0.5V et un courant de fon-
damentale Ic1 = 0.11A. À ce propos il convient de faire deux remarques
importantes :
– La tension de coude choisie est de 0.5V, toutefois, une tension de coude
légèrement supérieure ou inférieure peut inﬂuencer la puissance maxi-
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source entrée PA
Zo = 50Ω
Zo = 50Ω
Zo = 50Ω
X3
X3
X3 X1
X1 + xin
X3 + X ′′ = 0
Y2
Y2
xin = 15.6Ω
rin = 6.7Ω
R′ = rin(1 + Q21)
X ′ = (xin + X1) · (1 + 1/Q21)
X ′
X ′′
Q2 = X3/Zo
Q1 = (X1 + xin)/rin
R′′ = Zo = R′/(1 + Q22)
Y2 = (Q1 + Q2)/R′
rin
Zo
= 1+Q
2
2
1+Q21
Fig. B.2: Adaptation d’entrée
mum qu’il est possible d’obtenir du transistor pour un point de com-
pression donné, typiquement 1dB ou 0.5dB pour plus de linéarité. Sans
modèle large signal, la charge optimale pour un maximum de puissance
s’obtient par "load pull".
– Le courant considéré pour la droite de charge est l’amplitude maximum
de la fondamentale telle que le PA travaille en classe A voire AB. En
raison de la non linéarité de la loi exponentielle, le courant de repos est
alors inférieur, typiquement pour Ic1 = 0.11A, Icq = 0.09...0.095A (c.f.
section 2.5.9).
La droite de charge est donc donnée par l’équation B.2 :
RLopt =
3.3V − 0.5V
0.11A
≈ 25Ω (B.2)
200 B. Conception du PA
La ﬁgure B.3 représente les étapes nécessaires à l’élaboration de l’adapta-
tion d’impédance de sortie selon la charge optimum. La sortie du transis-
tor, le collecteur, est considéré comme une source de courant idéale avec
une inductance série parasite (Lp) pour modéliser le bonding et le boîtier.
Les valeurs des éléments trouvées pour le réseau d’adaptation de sortie
chargesortie PA
Zo = 50Ω
Zo = 50Ω
Zo = 50Ω
RLopt = 25Ω
X3
X1
X1
X1
X + X1 = 0
X3 + ω · Lp
Y2
Y2
Lp = 1nH
R′ = RLopt(1 + Q22)
X ′ = (X3 + ω · Lp) · (1 + 1/Q22)
X ′
X
X = 11/X′+Y2
1
1+1/Q21
Q2 = (X3 + ω · Lp)/RLopt
Q1 = X1/Zo
R = Zo = R′/(1 + Q21)
RLopt
Zo
= R
′′
R =
1+Q21
1+Q22
Fig. B.3: Adaptation de sortie
serviront de valeurs de départ pour les optimisations et sont résumées
ci-dessous. Comme il n’est pas souhaitable que l’inductance parasite du
boîtier Lp détermine Q2, la valeur de X3 doit donc être supérieure à ω ·Lp
mais pas trop élevée non plus aﬁn que Q2 reste faible.
Q2 = 1.4 → X3 = 25Ω, L3 = 2.1nH
→ Q1 = 0.48, X1 = 24Ω, L1 = 2nH
→ X2 = 39.4Ω, C2 = 2.12pF
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B.4 Réalisation des réseaux d’adaptation
d’entrée et de sortie
Les inductances des réseaux d’adaptation sont réalisées en micro-ruban
avec des lignes d’impédance élevée (largeur de 200µm pour une hauteur de
800µm) dont l’inductance linéique vaut typiquement 0.65nH/mm. Tant
que la longueur de l’inductance est inférieure au quart d’onde (λ/4 ≈
20mm à 1.9GHz), la valeur de l’inductance est peu dépendante de la
fréquence. Le facteur de qualité ainsi obtenu est généralement supérieur
à 50.
Les capacités peuvent également être réalisée en micro-ruban mais leur
encombrement est important. Par conséquent des composants discrets de
taille minimum sont préférés. En raison de l’inductance série Ls des ca-
pacités discrètes, la capacité eﬀective Ceff à la fréquence de travail fc est
toujours plus grande que la capacité nominale Cnom et est donnée par :
Ceff = (
1
Cnom
− 4π2 f2c Ls)−1
Comme l’inductance n’est généralement guère plus petite que 0.8nH , les
valeurs nominales des capacités utilisées doivent être faibles. Deux capa-
cités en parallèles permettent d’obtenir la valeur désirée sans que celle-ci
soit trop dépendante de la fréquence.
B.5 Réalisation du coupleur d’entrée
Le rôle du coupleur d’entrée est de mesurer une proportion de l’onde
incidente atteignant l’entrée du PA. Le facteur de couplage doit se situer
autour de −12dB pour que le détecteur d’enveloppe puisse fonctionner
correctement. Le facteur de couplage est donné par :
KdB = −20 · log(
Zc
Zd − 1
Zc
Zd + 1
)
Zo =
√
Zc · Zd : impédance caractéristique du coupleur, 50Ω
→ Zc : impédance de la ligne couplée excitée en mode commun
→ Zd : impédance de la ligne couplée excitée en mode diﬀérentiel
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Un facteur de KdB = −12dB correspond à un rapport de K = 1/4 en-
viron, de ce fait on trouve pour les impédances de mode commun et de
mode diﬀérentiel les valeurs suivantes :
Zc = Zo ·
√
1 + K
1−K = 50 · 1.29 = 64.5Ω
Zd = Zo ·
√
1−K
1 + K
= 50 · 0.77 = 38.7Ω
Sur un substrat FR-4 (r = 4.3 . . . 4.7) dont l’épaisseur est de 0.8mm,
ces impédances sont obtenues pour des largeurs de lignes micro-ruban de
1.23mm espacées de 300um (bord à bord). La longueur du coupleur doit
alors correspondre au quart de l’onde à la fréquence centrale de 1.9GHz
et pour le substrat utilisé :
Lcplr =
λ
4
=
1
4
· Co
f
· 1√
eff
eff est inférieur à r et dépend de la géométrie du coupleur
Le paramètre S31 de la ﬁgure B.8 montre que le couplage obtenu est
eﬀectivement de −12dB à 1.9GHz.
B.6 Simulation du PA RF
B.6.1 Schéma pour la simulation du PA RF
Pour obtenir une simulation dont les résultats sont ﬁdèles à la réalité, les
éléments du circuit imprimé sont reproduits à l’aide du logiciel ADS et
présenté à la ﬁgure B.4. Les paramètres S du transistor de puissance au
point de repos (3V , 100mA) sont utilisés car le PA est linéaire. Le sym-
bole du PA a pour paramètres les 4 inductances des réseaux d’adaptation
d’entrée et de sortie ainsi que la valeur d’une capacité servant à obtenir
la stabilité du PA.
B.6.2 Stabilité du PA RF
La stabilité d’un PA RF linéaire n’est pas simple à obtenir en raison de
l’important courant de polarisation. La transconductance élevée associée
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à une charge dépendante de la fréquence représente un risque élevé d’os-
cillation par réaction sur la base. Le cas de la stabilité de chaque PA
doit être étudié en particulier en basse fréquence où potentiellement le
gain est le plus élevé. La ﬁgure B.5 représente les étapes nécessaires à la
compréhension de l’instabilité du PA à basse fréquence 1.
L’étape 1 représente le modèle petit signal du PA dont la polarisation
de la base est réalisée par une source de tension de résistance rs. Les
accès du PA sont terminés par des résistances dont les valeurs cor-
respondent à l’impédance caractéristique du système, généralement
50Ω.
L’étape 2 est une simpliﬁcation drastique de l’équivalent petit signal du
PA de l’étape 1 et est valable pour des fréquences bien inférieures
à celles où travaille le PA. Du fait que les capacités de couplage
Cc sont faibles, les réseaux d’adaptation d’entrée et de sortie sont
considérés comme des circuits ouverts. L’inductance d’isolation dans
la base, Lb, ainsi que Cπ sont négligés.
En ouvrant la boucle au niveau de la base, la tension de collecteur vc
s’écrit en fonction d’une perturbation sur la base vbi . L’inductance
dans le collecteur Lc est alors la seule charge considérée partant de
l’hypothèse que l’impédance de la capacité Miller Cµ est très élevée.
vc = −j · ω · vbi · gm · Lc
La tension de base vbo qui découlerait de la perturbation vbi est
donnée par :
vbo = vc ·
j · ω · Cµ · (rbb + rs)
1 + j · ω · Cµ · (rbb + rs) ≈ j · ω · Cµ · vc · (rbb + rs)
La fonction de transfert de la boucle ouverte H est de type passe-
haut deuxième ordre, la phase est nulle, par conséquent le PA devient
potentiellement instable à partir d’une pulsation ωosc ou typique-
1 Pour ce cas, la basse fréquence est relative à la fréquence de travail du PA
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ment 236MHz pour le PA utilisé.
H =
vbo
vbi
= gm · Lc · Cµ · (rbb + rs) · ω2
|H | == 1 → ωosc =
√
1
gm · Lc · Cµ · (rbb + rs)
Cµ = 0.5pF, gm = 3.8A/V, Lc = 20nH, rbb + rs = 6.7 + 5Ω ≈ 12Ω
→ 2 · π · ωosc ≈ 236MHz
L’étape 3 La troisième étape de la ﬁgure B.5 consiste à stabiliser le PA
sans compromettre son rendement en lui présentant autour de la
fréquence critique de 236MHz une charge réelle et faible aﬁn d’aug-
menter la marge de phase et de diminuer le gain. Ceci est réalisé par
le circuit résonant constitué de Rstab, Cstab et Lc2 pour autant que
l’impédance produite par Lc1 soit élevée. La résistance Rstab résulte
donc d’un compromis car une valeur élevée procure un facteur de
qualité faible mais également, et de manière moins favorable, un gain
important et implique la réalisation d’une inductance Lc1 élevée.
Les sources d’instabilité d’un PA sont nombreuses et le réseau de stabili-
sation proposé à la ﬁgure B.5 n’est généralement pas suﬃsant. L’optimisa-
tion par simulation et le recours à des composants en ferrite, dits "bead",
donne une marge de manoeuvre plus importante pour atteindre la stabi-
lité inconditionnelle. Non seulement la partie imaginaire de l’impédance
d’une "bead" mais aussi la partie réelle varient avec la fréquence comme
le montre le graphique B.6 du composant utilisé pour le PA. À fréquence
nulle un composant de type "bead" se comporte comme un court-circuit
idéal.
B.6.3 Optimisation simultanée du PA RF par
simulation
Le schéma de la ﬁgure B.4 doit posséder un gain maximum avec la charge
optimum décrite par l’équation B.2, une adaptation d’entrée présentant
un faible coeﬃcient de réﬂexion ceci en étant inconditionnellement stable.
Toutes ces contraintes vont parfois l’une à l’encontre de l’autre et il peut
s’avérer fastidieux de trouver le bon compromis avec une simulation ma-
nuelle par itération. La ﬁgure B.7 représente une simulation où tous les
B.6. Simulation du PA RF 205
critères cités précédemment sont optimisés simultanément par le logiciel
ADS. Les paramètres des sous circuits X1 et X2 sont variés de manière
identique aﬁn de trouver un optimum. Les buts en terme d’optimisation
sont donnés par les fonctions "goal". Pour la charge optimum, l’impédance
visée est Z = 25− j · 10Ω à 1.9GHz aﬁn de tenir compte de l’inductance
de 1nH présente dans le boîtier et dont les paramètres S du PA tiennent
compte. La stabilité inconditionnelle est obtenue en optimisant la mesure
de stabilité "b” et le facteur de stabilité "K" de sorte que les conditions
suivantes soient vériﬁées :
b = (1 + |S11|2 − |S22|2 − |S11 · S22− S12 · S21|2) > 0
K = (1− |S11|2 − |S22|2 + |S11 · S22− S12 · S21|2)/(2 · S12 · S21) > 1
La ﬁgure B.8 illustre les paramètres S du PA simulé et mesuré ainsi que
la charge optimum et les critères de stabilité en fonction de la fréquence.
Les diﬀérences des paramètres S du PA mesuré et simulé sont peu si-
gniﬁcatives, la stabilité inconditionnelle est atteinte et la charge vue du
collecteur du transistor est proche de la charge optimum désirée.
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Fig. B.4: Schéma équivalent du PA RF
B.6. Simulation du PA RF 207
adaptation
 de sortie
adaptation
 d'entrée
vc
vbo
vbi
étape 1 étape 2 étape 3
simplification stabilisation
50Ω
50Ω
Cc
Cc
Lb
rs
rbb
rπ cπ
cµ cµ cµ
Lc Lc
gmgmgm
rbb + rs rbb + rs
1
ω·cπ >> rbb + rs & rbb + rs < rπ
Lc1
Lc2
Cstab
Rstab
Fig. B.5: Instabilité du PA à basse fréquence
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Fig. B.8: Mesure et simulation des paramètres S
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